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Рассматриваются вопросы снижения удельных затрат полосы занимаемых 
частот и энергетических затрат при передаче дискретных сообщений по радио- 
каналам с ограниченной полосой пропускания. Анализируются свойства фазо- 
манипулированных сигналов с ограниченным спектром, имеющих различные за- 
коны изменения амплитуды и фазы, сигналов, длительность которых превышает 
период следования информационных символов, а также зависимых сигналов, 
„форма которых определяется комбинацией предыдущих переданных символов. 
ЧПриволятся спектрально-временные характеристики случайных последовательно- 
‚стей таких сигналов. Исследуется эффективность различных методов обработки 
‚ сигналов при наличии межсимвольной интерференции, в том числе при исполь- 
‚зовании алгоритма Витерби и приема с обратной связью по решению с учетом 
реальной статистики ошибочных решений. 

‚ Сравнительный анализ различных сигналов и методов их обработки прово- 
дится с учетом специфики режима ограничения пиковой мощности, характерноге 
для радиопередающих устройств ретрансляторов. Значительное внимание уде- 
ляется вопросам реализации устройств формирования и обработки сигналов 
с ограниченным спектром на основе современной элементной базы, включая 
микропроцессоры, приборы с зарядовой связью и т. д. 

Для научных работников, специализирующихся в области систем передачи 
информации; может быть полезна инженерам и аспирантам соответствующих 
специальностей. 
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ПРЕДИСЛОВИЕ 


Повышение эффективности радиотехнических систем различно- 
го назначения, в том числе и систем передачи информации, было 
‚и остается одной из основных задач, стоящих перед современной 
радиоэлектроникой. Наличие свободных участков радиочастотно- 
го спектра, пригодных для использования в системах радиосвя- 
зи, многие годы являлось как стимулом, так и непременным ус- 
ловием непрерывного развития радиосистем передачи информа- 
ции. Однако к настоящему времени практически весь пригодный 
для радиосвязи диапазон частот перекрыт, а некоторые полосы 
частот этого диапазона существенно перегружены. В частности, 
большое число ИСЗ, находящихся на геостационарной орбите, на- 
чинает создавать затруднения в предоставлении услуг пользова- 
телям [21, 41], в то время как расширение используемого частот- 
ного диапазона в область частот выше 15 ГГц трудно реализуемо. 


В этих условиях на первый план выдвигается задача повы- 
шения эффективности использования систем, работающих в хо- 
рошо освоенных участках спектра, часто достаточно перегружен- 
ных. При этом неизбежно приходится сталкиваться с трудностями, 
характерными для каналов с ограниченной полосой пропускания: 
искажения сигналов за счет эффекта межсимвольной интерферен- 
ции; необходимость применения специальных методов кодирова- 
ния и модуляции, позволяющих обеспечить требуемую достовер- 
ность и скорость передачи информации в условиях ограниченной 
полосы частот; необходимость обеспечения достаточно низкого 
уровня внеполосных излучений и т. д. Заметим, что здесь речь идет 
не о специальных радиоканалах с малыми абсолютными значе- 
ниями используемой полосы частот. По существу такие условия 
возникают в любом канале при увеличении скорости пере- 
дачи информации ·и росте удельных затрат полосы частот до 
0,5 Гц/ (бит. с!) [58, 59]. 

Как следует из анализа потенциальных возможностей непрерыв- · 
ных каналов, при условии ограничения полосы используемых ча- 
стот [13, 96] даже в оптимальных (по Шеннону) системах дости- 
жение указанных значений удельных затрат полосы частот сопря- 
жено с резким ростом энергетических затрат [87]. В существу- 
ющих системах никогда не удается обеспечить граничные значения 
эффективности, определяемые формулой Шеннона для пропуск- 
ной способности канала. Приближение к этой границе связано 2 
увеличением объема канального алфавита на основе использова- 
ния многопозиционной фазовой, а также сочетания многопозицион- 
ных амплитудной и фазовой манипуляций с применением методов 
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помехоустойчивого кодирования [6, 13, 58, 59, 67]. Помехоустой- 
чивость приема дискретных сообщений в таких условиях доста- 
точно хорошо изучена в основном применительно к классическим 
сигналам с прямоугольной формой огибающей. 

В то же время дополнительный резерв повышения эффектив- 
ности систем именно при жестких требованиях к уровню внеполос- 
ных излучений связан с применением различных методов умень- 
шения амплитуды колебания в моменты скачков фазы высокоча- 
стотного заполнения [17], заменой самих скачков фазы ее плав- 
ным изменением [55], исключением скачков фазы на 180° [77]. 
Существенно улучшить спектральные характеристики можно путем 
перехода к сигналам, длительность которых превышает период 
мх следования, а также к последовательностям зависимых сигна- 
лов, когда форма сигнала, соответствующего данному информа- 
-ционному символу, зависит от ранее переданных символов. Такие 
-сигналы позволяют уменьшить различие между средней и пико- 
„вой мощностями излучаемого колебания, что особенно важно, на- 
‚пример, в спутниковых системах связи при использовании нелиней- 
ного режима работы усилителя мощности, установленного на бор- 
ту ретранслятора [77]. Вообще нелинейные режимы работы уст- 
ройств в радиолиниях с ограниченным энергетическим потенци- 
алом накладывают серьезные ограничения на классы использу- 
емых сигналов и методы манипуляции. В частности, может ока- 
заться недопустимой амплитудно-фазовая манипуляция. В этой 
связи в последние годы большое внимание уделяется методам ча- 
стотной манипуляции с малым индексом и непрерывной фазой 
колебаний [55, 77, 110, 113, 119], а также методам снижения пара- 
зитной амплитудной модуляции при ограничении полосы частот 
фазоманипулированных последовательностей сигналов [17, 113, 
120]. 

Применение сигналов специальной формы связано, как прави- 
ло, с энергетическими потерями при их обработке по сравнению 
с обработкой сигналов, имеющих прямоугольную огибающую и 
длительность, равную периоду их следования. Эти потери вызва- 
ны как некоторым снижением средней мощности колебания (в ус- 
ловиях фиксированной пиковой мощности) и ухудшением взаим- 
но корреляционных свойств ансамбля сигналов, так и эффектом 
межсимвольной интерференции. К числу действенных методов по- 
вышения достоверности передачи информации в условиях межсим- 
вольной интерференции можно отнести применение алгоритмов 
обработки с безынерционной обратной связью по решению [27, 
29] и алгоритма Витерби [88]. Однако в литературе сравнитель- 
но слабо отражены результаты анализа помехоустойчивости при- 
ема сигналов специальной формы при различных алгоритмах при- 
ема. В частности, эффективность приема с обратной связью по 
решению обычно анализируют при сильно упрощающих расчеты 
весьма грубых предположениях относительно статистики ошибочно 
принятых решений о предыдущих информационных символах [27, 
29, 30], а при рассмотрении подоптимальных алгоритмов поэле- 
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ментного приема в условиях межсимвольной интерференции мало 
внимания уделяют оптимизации интервала анализа. 

Перспективность применения сигналов специальной формы ог- 
раничивается возможностью их аппаратурной реализации. Слож- 
ные законы изменения амплитуды и фазы сигнала, обеспечи- 
вающие достаточно компактный спектр излучаемого колебания, 
могут быть реализованы по существу лишь на базе дискретной 
(дискретно-аналоговой или цифровой) техники. Однако вопросы 
влияния аппаратурных погрешностей и систематических ошибок, 
` присущих этим методам формирования, изучены слабо. Аналогич- 
ные трудности возникают и при реализации алгоритмов приема та- 
ких сигналов. 

Целью книги является попытка восполнить некоторые (перечис- 
ленные ниже) пробелы теории и практики систем передачи диск- 
ретных сообщений по радиоканалам с ограниченной полосой про- 
пускания, не претендуя на подробное изложение достаточно хоро- 
шо изученных вопросов, связанных с помехоустойчивым кодиро- 
ванием в таких каналах [13, 116], применением специальных ме- 
тодов снижения влияния межсимвольной интерференции (гармо- 
нические корректоры) [28, 116], анализом помехоустойчивости 
классических методов многопозиционных фазовой и амплитудно- 
фазовой манипуляций [67, 86, 116]. Основное внимание в книге 
уделено: 

анализу спектрально-временных характеристик случайных по- 
следовательностей сигналов специальной формы, в том числе за- 
висимых сигналов, форма которых определяется комбинацией пре- 
дыдущих переданных информационных символов, а длительность 
может превышать период следования; 

методам обработки сигналов и анализу их эффективности в 
условиях как отсутствия, так и наличия межсимвольной интерфе- 
ренции, в том числе при использовании алгоритмов Витерби и 
приема с обратной связью по решению с учетом реальной стати- 
стики ошибочных решений; 

эффективным и сравнительно новым методам манипуляции, та- 
ким как квадратурная фазовая манипуляция со сдвигом («офсет- 
ная квадратурная манипуляция» [113]) и частотная манипуляция. 
< минимальным сдвигом [110]; 

реализации устройств формирования и обработки сигналов 
специальной формы на основе современной элементной базы (при- 


боры с зарядовой связью, цифровые интегральные схемы, микро- 
процессоры). 


м 


ГЛАВА 1 


ЭФФЕКТИВНОЕ ИСПОЛЬЗОВАНИЕ ПОЛОСЫ ЧАСТОТ 
1.1. РАДИОКАНАЛЫ С ОГРАНИЧЕННОЙ ПОЛОСОЙ ЧАСТОТ 


Постоянно существующее стремление использовать при соз- 
дании новых систем радиосвязи незанятые участки частотного ди- 
апазона привело к тому, что в настоящее время оказывается пе- 
рекрытым практически весь пригодный для радиосвязи диапазон 
частот — от десятков герц до 15 ГГц и выше. Разумеется, выбор 
того или иного участка указанного диапазона определяется осо- 
бенностями и назначением конкретной системы, однако освоение 
каждой новой области частот неизменно сопровождается необхо- 
димостью устранить взаимное влияние радиосредств и жестко 
регламентировать рабочие частоты. Ярким примером этого явля- 
ются спутниковые системы связи. Если при создании первых си- 
стем фактором, ограничивающим скорость передачи информации, 
был энергетический потенциал радиолиний, то в настоящее время 
по мере заполнения геостационарной орбиты на первое место выд- 
винулся фактор ограниченности полосы частот [21]. Возможности 
достаточно простыми средствами расширить частотный диапазон 
в область выше 15 ГГц, по-видимому, в значительной степени ис- 
черпаны. В этих условиях приходится вновь возвращаться к по- 
иску путей повышения эффективности использования отведенных 
существующим системам участков спектра, уже и без того доста- 
точно загруженных. При этом наряду с такими мерами, как мно- 
гократное использование частот за счет обеспечения пространст- 
венно-временного уплотнения каналов (многолучевые бортовые 
антенны, антенны с переключаемым лучом, применение поляри- 
зации и т. п.), необходимо решать задачи оптимизации видов сиг- 
налов, методов модуляции и кодирования, а также реализации 
соответствующих устройств формирования и обработки сигналов в 
каналах с ограниченной полосой частот [6, 58, 59]. 

Как обычно, под каналом связи будем понимать совокупность 
технических средств, обеспечивающих передачу сигнала между не- 
которыми точками системы связи [80], включая в понятие «ка- 
нал» и линию связи, т. е. физическую среду распространения сиг- 
нала. 

Вообще говоря, аппаратура любой радиотехнической системы 
передачи информации включает в той или иной форме устройст- 
ва частотной селекции, ограничивающие полосу частот. С позиций 
эффективного использования спектра важным является ограниче- 
ние полосы частот именно в передающем устройстве. Поскольку 


электромагнитная совместимость радиосредств является акту- 
альной при создании любой радиосистемы, то всегда требуется 
выполнить определенные нормы по уровню внеполосных излуче- 
ний, что и приводит обычно к необходимости применения фильт- 
ров, ограничивающих полосу частот при передаче сигналов. По 
существу эти фильтры и определяют значение полосы частот лю- 
бого непрерывного канала, представляющего собой часть систе- 
мы связи от выхода модулятора до входа демодулятора .[37]. 
При этом само понятие ширины полосы канала вводится по-раз- 
ному. Так, для каналов < постоянными параметрами можно ис- 
пользовать понятие эквивалентной ширины полосы [59]: 


АЕ, = [ҮЗ (Р) аЗ (Ё), 
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где У; ({) — суммарная АЧХ непрерывного канала; [о — централь- 
ная частота полосы канала. Другой оценкой квадрата ширины по- 
лосы канала является центральный момент инерции квадрата АЧХ 
канала [13]. Возможны и иные способы определения ширины по- 
лосы канала [17, 61]. 

В тех случаях, когда удельная скорость передачи информации 
(т. е. скорость передачи информации, отнесенная к ширине полосы 
занимаемых каналом частот) далека от значения 2 (бит/с) · Гц, 
ограничение полосы частот практически не влияет на работу 
системы. Так, даже при использовании классических методов 
амплитудной (АМ), частотной (ЧМ) или фазовой (ФМ) манипуля- 
ции, когда форма огибающей формируемого модулятором сигна- 
ла близка к прямоугольной, фильтр на выходе модулятора, явля- 
ющийся составной частью непрерывного канала, не вносит замет- 
ных искажений в форму сигнала. В качестве модели канала мо- 
жно рассматривать четырехполюсник, импульсный отклик кото- 
рого описывается д-функцией. В этом смысле такие каналы не 
относят к каналам « ограниченной полосой частот. 

Ситуация резко меняется при стремлении удельной скорости 
передачи к значению 2 (бит/с) Гц-!. В этом случае перестают быть 
адекватными модели канала как четырехполюсника с линейной фа- 
зочастотной и равномерной амплитудно-частотной характеристи- 
ками и оказывается необходимым учитывать форму импульсного 
отклика #(1Т) канала, существенно отличную от 8-функции. Им- 
пульсные сигналы с прямоугольной огибающей, имеющие длитель- 
ность Г, претерпевают существенные искажения, так что уже на 
выходе фильтров, ограничивающих полосу частот излучаемых сиг- 
налов, длительность этих импульсных сигналов превышает Т и 
возникает явление межсимвольной интерференции. Именно такие 
каналы и относят к классу с ограниченной полосой частот. Таким 
образом, любой реальный канал при определенных, достаточно 
больших, значениях удельной скорости передачи информации дол- 
жен рассматриваться как канал с ограниченной полосой. 

Заметим, что упомянутое явление межсимвольной интерферен- 
ции в каналах с ограниченной полосой может быть вызвано не 


7 


только фильтрами непрерывного канала, существенно ограничи- 
вающими полосу частот классических АМ, ЧМ или ФМ сигна- 
лов, формируемых модулятором. Сигналы, длительность которых 
превышает Г, а полоса частот не шире полосы канала, могут быть 
сформированы непосредственно модулятором с помощью соответ- 
ствующих функциональных устройств [43, 49], причем канал прак- 
тически не вносит искажений. Распространяя используемую тер- 
минологию и на этот случай, формируемые модулятором сигналы 
могут быть названы сигналами с ограниченной полосой частот. 
Такая реализация больших значений удельной скорости переда- 
чи информации обладает определенными преимуществами перед 
ограничением полосы частот сигналов фильтрами канала. Дейст- 
вительно, этот метод, называемый далее методом формирования 
сигналов с ограниченной полосой частот, позволяет реализовать 
сигналы практически любой формы, в том числе строго финитные, 
которые не могут быть получены как реакция какого-либо физи- 
чески реализуемого фильтра на воздействие классического АМ, 
ЧМ или ФМ сигнала. Разумеется, при формировании модулятором 
сигналов с ограниченным спектром может вообще отпасть необхо- 
димость в фильтрах на выходе модулятора. Тем не менее, учиты- 
вая изложенное, такой метод будем также относить к методам, 
обеспечивающим передачу информации по каналам с ограничен- 
ной полосой частот. 

При определении ширины спектра ЛЁ сигнала используют по 
существу те же критерии, что и при определении ширины полосы 
канала. Кроме того, в дополнение к этим критериям часто вводят 
оценки параметров спектра, характеризующие уровень побочных 
излучений. Например, рассматривают ширину полосы АЁ, на уров- 
не спектральной плотности мощности, соответствующей минималь- 
ному значению полосы, при котором плотность мощности для 
|[-—^|2АР./2 ниже максимальной плотности мощности не менее 
чем на е, дБ [32]. Наконец, в соответствии с рекомендациями 
МККР определяют полосу АЁРээх , в которой сосредоточено не ме- 
нее 99% энергии сигнала [61]. | 

Следует отметить, что к классу сигналов с ограниченным спек- 
тром относят и такие, длительность которых не превышает дли- 
тельности Г соответствующих классических сигналов с прямоуголь- 
ной огибающей, но для которых во имя снижения уровня внепо- 
лосных излучений выбраны соответствующие законы изменения 
огибающей и фазы высокочастотного заполнения [17]. 

Стремление увеличить удельную скорость передачи обусловле- 
но как необходимостью увеличения абсолютной скорости переда- 
чи информации в отведенной полосе частот, так и требованием 
увеличения числа каналов, например, в многоканальных системах 
связи с частотным уплотнением. В последнем случае упомянутые 
явления, связанные с ограничением полосы частот, могут возник- 
нуть в результате не только прямого уменьшения полосы канала, 
но и существенного повышения требований к уровню внеполосных 
излучений для ослабления взаимных помех между каналами. Кро- 


‘ме того, в таких многоканальных системах приемные устройства 
обычно содержат разделительные канальные фильтры, что, вооб- 
ще говоря, следует учитывать при оптимизации методов обработ- 
ки сигналов. Однако обычно и в этом случае достижимые значе- 
ния удельной скорости передачи информации, связанные с эффек- 
тами ограничения полосы частот, определяются параметрами уст- 
ройств формирования сигналов. 

Явления, возникающие при ограничении полосы занимаемых 
частот, столь специфичны, а учет их столь важен для эффективно- 
го использования спектра, что их часто можно рассматривать не- 
зависимо от других явлений, имеющих место в реальных радиока- 
налах (многолучевого распространения, замираний сигнала и 
т. п.). Кроме того, можно привести много примеров реальных ка- 
налов, в которых действительно определяющими оказываются эф- 
фекты, связанные с ограничением полосы частот. К их числу отно- 
сятся прежде всего каналы, используемые, например, в наземных 
радиорелейных системах прямой видимости, в спутниковых систе- 
мах, проводные каналы связи. 

Учитывая изложенное, представим математическую модель рас- 
сматриваемых далее непрерывных каналов в форме [37] 


«= [0—9 У и (т— ЕТ) ат п(), 0<1< оо, (1.1) 
20 | 
где х(/) — процесс на выходе канала с ограниченной полосой ча- 
стот при поступлении на вход такого канала последовательности 
сигналов и), (1—№Т), причем символ г для Ё-го по порядку сле- 
дования сигнала может принимать любое значение из возмож- 
ных /==1, 2,..., т. Период следования сигналов Т равен интер- 
валу времени, отводимого на передачу одного информационного 
символа. В качестве аддитивной помехи л (ѓ) будем далее рассма- 
тривать нормальный стационарный случайный процесс. 
Преобразуем (1.1) к виду 


(0) = Ў 59 (ЕТ) п (0, (1.9) 


е=0 
где 


509 (0 ЕТ) = (& (1—1) ш (т Т) ат 
0 


— реакция канала на сигнал и), (1—РТ). В дальнейшем будем 
использовать именно уравнение (1.2), являющееся более общим, 
поскольку, как было отмечено, сигналы $), (Г) = 5.(і) с ограни- 
ченным спектром могут быть получены не только в результате 
прохождения и(9), (1) =и,(Р) через частотно-избирательную цепь, 
но и в результате их специального формирования соответствую: 
щими функциональными устройствами. 

Последовательность сигналов (1.2) соответствует представле- 
нию исходного дискретного сообщения в виде последовательности 
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символов /-ичного алфавита, причем на 
выходе канала А-му по порядку следова- 
ния информационному символу соответ- 
ствует определенное значение индекса г 
(г=1, 2, ..., т) сигнала $,® (1--АТ). Реа- 
лизуемые значения вероятности ошибоч- 
ного приема символов исходного сообще- 
ния при заданных полосе частот канала 
и скорости передачи информации или, 
наоборот, достижимые значения удельной 
скорости передачи информации при за- 
Рис. 1.1. Граница Шеннона данной вероятности ошибочного приема 
для непрерывного канала 
СВЯЗИ зависят как от способа кодирования со- 
общения, так и от выбора формы исполь- 
зуемых сигналов $,(Р). Предельные возможности систем передачи 
информации в рассматриваемых условиях можно оценить с по- 
мощью выражения для пропускной способности С гауссовского 
непрерывного канала связи с полосой частот АЁ [96]: 


С = А Р108,(1+ Р/Р), (1.3) 


где Ре — средняя мощность сигнала; Ри= МАЕ — средняя мощ- 
ность шума в полосе частот МЕ; №/2 — спектральная плотность 
мощности шума. 

Вместо удельной скорости передачи информации обычно рас- 
сматривают удельные затраты полосы Вв = АЕ/К, где В — скорость 
передачи информации, бит/с. Попытки уменьшения Вр всегда свя- 
заны с дополнительными энергетическими затратами, характери- 
зуемыми значением удельных энергетических затрат Ве= Е/№, 
где Е — энергия, затрачиваемая на передачу одного бита инфор- 
мации. Величины фВғ и Ве для оптимального гауссовского канала, 
реализующего пропускную способность С, как следует из (1.3} 
[72], связаны следующим образом: 


Ве = (27/0 — 1) Вк, (1.4) 


при этом Вг—=АЁ/С. Зависимость (1.4), называемая часто грани- 
цей Шеннона, приведена на рис. 1.1, откуда следует, что действи- 
тельно, начиная с области значений Вр, равных 1,0... 0,5, дальней- 
шее уменьшение Вр приводит даже в оптимальных системах к рез- 
кому увеличению удельных энергетических затрат Ве. 


1.2. ВЫБОР СИГНАЛОВ 


Скорость передачи информации источником можно предста- 
вить в виде 


х 


К = ПИТЬ, (1.5) 


где Го — время, затрачиваемое источником сообщения на переда- 
чу одного бита информации. Тогда задача снижения удельных за- 
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трат полосы В. = ЛЁТ при заданном значении полосы канала ДЕ 
сводится к уменьшению Гб. При прочих равных условиях умень- 
шение 7 в канале с ограниченной полосой частот неизбежно при- 
водит к повышению уровня межсимвольной интерференции, по- 
скольку интервал времени, в течение которого проявляется влия- 
ние предыдущего сигнала на последующие, не зависит от Гб и оп- 
ределяется временем памяти канала, т. е. длительностью Ти ИМ- 
пульсного отклика непрерывного канала, являющегося составной 
частью рассматриваемого канала с ограниченной полосой частот. 
Отношение Т/Т и определяет число последующих информацион- 
ных символов, на которые распространяется влияние предыдущего 
символа, причем время Тв (1.1) прямо пропорционально значе- 
нию Тв. В простейшем случае безызбыточной передачи сообщения 
последовательностями двоичных символов Т=Тб. 

Путём соответствующего выбора формы сигнала $,({) в (1.2) 
можно снизить уровень межсимвольной интерференции и тем са- 
мым в той или иной степени компенсировать рост удельных энер- 
гетических затрат Ве при уменьшении Вғ. Прежде, чем рассмат- 
ривать такой путь повышения удельной скорости передачи инфор- 
мации, заметим, что в принципе значение Вғ можно существенно 
снизить, увеличив объем канального алфавита т, поскольку в этом 
случае при фиксированном значении Тб значение ТГ увеличивается 
в 109әт раз [86]. Реализуемая при этом помехоустойчивость (т. е. 
в конечном счете требуемое значение Ве), а также требуемая по- 
лоса частот непрерывного канала сильно зависят от выбора сис- 
темы используемых сигналов. Рассмотрим этот вопрос более под- 
робно. 


1.2.1. Увеличение объема канального алфавита 


Поскольку, применяя методы оптимального кодирования для 
дискретного канала без шума, любой реальный источник дискрет- 
ных сообщений можно свести к двоичному безызбыточному источ- 
нику [86], рассмотрим передачу последовательностей двоичных 
равновероятных и независимых информационных символов. При 
использовании принципа посимвольной передачи без внесения ка- 
кой-либо избыточности в передаваемое сообщение, когда каждому 
из двух возможных передаваемых символов ставится в соответст- 
вие свой определенный сигнал 5,(Р) (г=1, 2), вероятность рс 
ошибочного приема сообщения, состоящего из К переданных сим- 
волов, при увеличении К стремится к 1. При этом реализуемое 
значение рс при конечном К зависит от средней вероятности р 
ошибочной регистрации одного символа. В свою очередь, значение 
р обусловлено выбранной системой сигналов, видом помехи и ме- 
тодом приема. Так, при оптимальном приеме на фоне белого шу- 
ма со спектральной плотностью мощности №/2 вероятность р за- 
висит лишь от значения параметра Ве== Ё/№. Следовательно, ве- 
роятность ошибочного приема сообщения для данной системы сиг- 
налов можно уменьшить, только увеличив энергию Ез, затрачива- 
емую на передачу одного бита информации. 
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Перейдем теперь к алфавиту объемом М>? путем объедине- 
ния передаваемых двоичных символов в блоки по К символов. 
Каждому из М=2к таких блоков ставится в соответствие свой 
определенный сигнал 2,(Г) длительностью Тк=КТе (г=1, 9, 
., М, М=2к). При выборе, например, системы ортогональных 
сигналов с активной паузой, когда энергии каждого из сигналов 
одинаковы и равны Ёк=КЕз, среднюю вероятность ошибочного 
приема блока символов можно оценить неравенством [13] 


р— оК (ВЕ /(2 т 2—1 (1.6) 
Таким образом, в области значений 
Ве 2> 21п2 (1.7) 


вероятность ошибочного приема стремится к нулю экспоненци- 
ально с ростом К. Условие м 7) можно представить также в форме 


1 
<-> м, 2112 5 0,722. №’ (1.8) 
где Ре=Евб/Тв — средняя мощность сигнала. 

С ростом числа К информационных символов, объединяемых в 
блоки, увеличивается и длительность Гк соответствующих этим 
блокам сигналов 2, (і). При этом полосу частот, занимаемую каж- 
дым сигналом, в принципе можно уменьшить примерно в К раз. 
Так происходит при многопозиционной частотной манипуляции 
(МЧМ), когда каждый сигнал представляет собой отрезок гармо- 
нического колебания определенной частоты. Однако такой путь 
не приводит к снижению удельных затрат полосы частот, посколь- 
ку для системы ортогональных сигналов требуемая полоса частот 
непрерывного канала ДХ с ростом К также растет, причем почти 
экспоненциально [13]: 


АР> 2 К [2,4 Тк. (1.9) 


Это объясняется экспоненциальным ростом числа требуемых сиг- 
налов М ~ 2к при рассматриваемом методе передачи. 

Таким образом, при использовании ортогональных сигналов, со- 
ответствующих блокам символов передаваемого сообщения, стрем- 
ление к нулю вероятности ошибочного приема всего сообщения 
(при фиксированном значении Вк) можно обеспечить лишь ценой 
бесконечного увеличения полосы частот ЛЕ. Тем не менее экспо- 
ненциальное стремление к нулю вероятности ошибочного приема 
возможно и в условиях канала с ограниченной полосой частот. 
Будем по-прежнему рассматривать передачу последовательности 
двоичных символов исходного сообщения с объединением этих сим- 
волов в блоки, ставя каждому блоку из К символов в соответствие 
сигнал вида 


м. 


<, (2) = У) 54 Ф; (2), Г == 1,2,., М, (1.10) 
і 


=1 
где {Фф:(#)} — произвольный ортонормированный базис, а сигна- 
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лы 2,.(Р в общем случае не ортогональны. Число № (число изме- 
рений) ортогональных функций длительностью Гк в полосе ча- 
стот ЛЕ при условии ЛЕГк №1 в соответствии с теоремой о числе 
измерений [13] не превышает 2,4АЁТк. Если К<М, увеличивая 
интервал Тк (длину блока К), можно обеспечить экспоненциаль- 
ное уменьшение вероятности ошибочного приема, причем с.увели- 
чением Тк число измерений М растет линейно: 


№ = "Отк, (1.11) 


где величина 0), имеющая смысл числа измерений в единицу вре- 
мени, слабо зависит от Тк, а с увеличением АР растет линейно. 

В качестве примера такого ансамбля сигналов при условии, 
что коэффициенты $» могут принимать лишь два одинаковых по 
абсолютной величине и противоположных по знаку значения, мо- 
жно рассмотреть последовательности из № фазоманипулированных 
на 180° (противоположных) сигналов, соответствующих выбран- 
ным М-разрядным комбинациям двоичного кода. В этом случае 
величина О) равна скорости передачи кодовых символов. 

Определяя Юи=Ю/ как скорость передачи в битах на одно 
измерение, условие экспоненциального уменьшения вероятности 
ошибочного приема можно выразить в виде 


Ку<К,. (1.12) 


Граничное значение Ао зависит как от значения Ве= Ёс/№, так и 
от объема ансамбля возможных форм сигналов г, (і) при данном 
числе измерений №. В свою очередь, само число измерений М оп- 
ределяется выбором базисных функций Фф; ({). 

При построении ансамбля используемых сигналов 2,(Г) на ос- 
нове двоичных последовательностей, когда каждый коэффициент 
5: В (1.10) может принимать лишь два возможных значения 
--У Еу, где Еу=ЕКІМ— ЕЮ у — энергия на одно измерение, ве- 
личина Ко определяется соотношением [13] 


Во = 1— 100 [1 + ехр (— Ем/ М1. (1.13) 


При увеличении Ве значение Ков (1.13) стремится к 1. Таким 
образом, предельное значение скорости передачи №, при котором 
еще можно экспоненциально уменьшить вероятность ошибочного 
приема с ростом К, даже при бесконечном увеличении Ве не мо- 
жет превысить значения О. Как видно из сравнения зависимостей 
на рис. 1.2, рассмотренный метод передачи на основе использова- 
ния двоичных последовательностей, когда каждый коэффициент 
$: В (1.10) может принимать только два возможных значения, эф- 
фективен лишь в области Вғ>2>1. Более того, существует гранич- 
ное значение Вк= Вро (в данном случае Вро= 1), такое, что при вы- 
боре Вг< Вто становится невозможно даже ценой увеличения Ве 
обеспечить стремление к нулю вероятности ошибочного приема 
сообщения. Иначе говоря, необходимость решения задачи повыше- 
ния удельной скорости передачи информации (работа в области 
значений Вғ<<1) требует отыскания иных методов передачи. За- 
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Рис. 1.2. Характеристики 
эффективности различ- 
вых систем сигналов: 
т -— число возможных 


значений коэффициента 
55; В (1.10); 4 3 гра- 
ница Шеннона: — --- 


сигнальные векторы гэс- 
положены внутри гипер- 
сферы радиусом И Емм. 
Ек — энергия на одно 
измерение 


метим, что сделанный вывод не связан с каким-либо определен- 
ным методом кодирования сообщений. Напротив, в рамках рас- 
смотрения передачи сообщения на основе двоичных последова- 
тельностей предполагалось использовать наилучшие двоичные ко- 
ды, поскольку значения Ков (1.13) соответствуют предельно до- 
пустимым значениям скорости передачи по всем возможным кодо- 
вым конструкциям. 

Эффективный путь повышения удельной скорости передачи ин- 
формации заключается в увеличении числа используемых сигна- 
лов при сохранении заданного числа измерений М на интервале 
г рассматриваемого блока К символов исходного сообщения 

13]. 

Так, пусть единственным условием выбора сигналов на основе 
(1.10) является ограничение их энергии значением ЕмМ№. При этом 
векторы, соответствующие выбранным сигналам, должны нахо- 


диться внутри гиперсферы радиусом У ЁмМ и граничное значение 
Юв (1.12) может существенно превышать 1 (см. рис. 1.2). При- 
ближение к этой границе, по крайней мере в некоторых областях 
значений В», можно обеспечить следующим образом. Пусть коэф- 
фициенты $; в (1.10) принимают т возможных значений, причем 
т>2. Тогда общее число возможных сигналов 2, (і) оказывается 


Т 
равным т>, так что и число М== 9% Қ используемых сигналов мо- 


жет превышать 2У==922 ТК, т. е. возможно >>. Соответствующие 
зависимости приведены на рис. 1.2 по-прежнему для Р== ЛЕ. При 
этом граничные значения Вғо снижаются соответственно до 0,5, 
0,25 и 0,167. Примером такого ансамбля сигналов являются после- 
довательности из № сигналов при амплитудно-фазовой модуляции 
(АФМ). Каждая последовательность рассматривается как опреде- 
ленный сигнал 2,({), который соответствует г-й комбинации (бло- 
ку) двоичных символов исходного сообщения. Ансамбль исполь- 
зуемых сигналов можно еще расширить, если сочетать многократ- 
ную амплитудную манипуляцию с многократной (а не двукратной, 
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как в рассмотренных случаях) фазовой манипуляцией [6]. Тогда 
ири использовании в качестве сигналов 2,({) т-ичных М№-разряд- 
ных последовательностей АФМ сигналов имеем аналогично (1.10) 


М 
2, (0) = Уфь [2— (— 1)/0] [5 0с0$ в, Ё- 510 ѕіп ой], (1.14) 


1—1 
где 


О<1< 1/0, 


— =1,2, ‚М. 
Фр (0) = | 01510, Г ... 


Общее число тў возможных сигналов определяется числом гра- 
даций т; каждого коэффициента 5$ и $@),„, так что Ш==т?.. 

Рассмотренные методы снижения удельных затрат полосы ча- 
стот предусматривают, вообще говоря, прием «в целом» сигналов 
2.(1). При этом в общем случае выбора произвольных сигналов 
2, (Г) в передающем устройстве оказывается трудно разделить фун- 
кции собственно кодирования и модуляции. Действительно, опера- 
ция кодирования, понимаемая как замена последовательности дво- 
ичных символов исходного сообщения последовательностью ка- 
нальных символов с внесением соответствующей избыточности, мо- 
жет вообще отсутствовать, так как блоки символов исходного со- 
общения преобразуются в модуляторе непосредственно в сигна- 
лы 2,([). Тем не менее в связи с трудностью синтеза оптимальных 
систем сигналов г,(#) на произвольном ортонормированном бази- 
се {ф:()} в большинстве случаев сигналы г,(Р) представляют со- 
бой, как в рассмотренных примерах, т-ичные последовательности 
простых сигналов $, (Г), следующих с периодом 7= 1/0, построен- 
ные на основе №-разрядных последовательностей символов т-ич- 
ного кода. При этом в передающем устройстве легко выделить та- 
кие элементы классической структурной схемы системы передача 
дискретных сообщений, как кодер и модулятор, причем в модуля- 
торе К-му последовательно передаваемому символу т-ичного кода 
ставится в соответствие определенный сигнал 5%), (ЕТ), где 
Е — порядковый номер передаваемого символа в кодовой комби- 
нации и г=1, 2,..., й. 

На практике прием «в целом» кодовых комбинаций часто за- 
меняется их поэлементным приемом [86], когда решения о каж- 
дом последующем кодовом символе принимаются в демодуляторе 
раздельно. Однако независимо от того, как формируются сигналы 
2,(Г) и каков метод их приема, увеличение числа измерений № 
при фиксированной длительности Тк блока символов исходного 
сообщения в заданной полосе частот ЛЕ может привести к повы- 
шению эффективности передачи сообщений, т. е. к снижению удель- 
ных затрат полосы Вғ при заданных удельных энергетических за- 
тратах Ве. Так, для рассмотренных примеров ансамблей сигналов 
2, (Г) такое увеличение числа измерений № (увеличение скорости 
передачи кодовых символов в канале) в а раз приводит к сме- 
щению на рис. 1.2 границы Вго достижимых значений Ве (Т=2, 
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4, 16, 64) влево до значения, в а раз меньшего прежнего гранич- 
ного. Заметим, однако, что такое повышение эффективности пере- 
дачи будет иметь место лишь при сохранении ортогональности ба- 
зисных функций Фф: (/) в (1.10). Дальнейшее увеличение М (увели- 
чение скорости 0) неизбежно приведет к необходимости увеличе- 
ния энергетических затрат Ве для возможного снижения значения 
Вғ. Уровень таких затрат и соответственно степень возможного 
снижения удельных затрат полосы частот при заданном допусти- 
мом энергетическом проигрыше, а также пути повышения эффек- 
тивности передачи сообщений определяются конкретными видами 
сигналов и используемыми методами их обработки. Так, при пе- 
редаче сообщений на основе рассмотренных последовательностей 
символов т-ичного кода (т>—>2) независимо от значения т задачу 
выбора сигналов можно свести к следующей; при заданном перио- 
де следования Г== 1/0 сигналов 5,(#) путем выбора их формы не- 
обходимо обеспечить наименьшую полосу частот ЛЕ и заданный 
уровень энергетических потерь при приеме. Энергетические поте- 
ри, сопутствующие сокращению полосы занимаемых частот, в рас- 
сматриваемом случае связаны с двумя обстоятельствами. Во-пер- 
вых, даже тогда, когда длительность сигналов (і) не превышает 
Г=1/), могут быть существенно ухудшены взаимно корреляцион- 
ные свойства ансамбля сигналов. Во-вторых, значительное суже- 
ние полосы частот неизбежно связано с увеличением длительности 
сигналов, т. е. с появлением межсимвольной интерференции. По- 
следнее, впрочем, также можно трактовать как ухудшение вза-` 
имно корреляционных свойств используемых сигналов. Таким об- 
разом, при любом методе построения ансамбля сигналов 2,(1), в 
частности независимо от метода кодирования при построении сиг- 
налов на основе последовательностей символов т-ичного кода, 
важно обеспечить выполнение определенных требований, предъяв- 
ляемых к спектральным характеристикам сигналов и к помехо- 
устойчивости устройств их обработки. 


Е 1.2.2. Снижение уровня межсимвольной интерференции 


Рассмотрим ансамбль сигналов г, (і), построенный на основе 
№ -разрядных комбинаций символов т-ичного кода. При этом 2-му 
(по порядку следования) кодовому символу 4, соответствует 
сигнал $(%),„(1—ЕТ), где г=1, 2,..., т. Пусть функции и®), (1—АТ) 
в (1.1) имеют вид 


Ш (1— ЕТ) = 000 6 (#— ЕТ), | (1.15) 


где 4®),—=-=1, +2,..., т/2, т. е. рассмотрим АФМ сигналы на 
основе двоичной ФМ. При этом, как видно из (1.1) и (1.15), на 
выходе канала с ограниченной полосой частот имеется последо- 
вательность сигналов 


00 = У ав (—#Т), (1.16) 


2—0 
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причем 
500 ({—ЕТ) = 09 5 (1 ЕТ). (1.17) 


По-прежнему полагаем, что сигнал $,(1) можно рассматривать 
как отклик некоторого линейного фильтра с комплексной частот- 
ной характеристикой Үһд (о), установленного на выходе модулято- 
ра, на воздействие и„({Т). При условии (1.15), как видно и (1.17), 
функция Үһд(о) отличается от спектра сигнала $,(1) лишь коэффи- 
циентом 4,0). 

Влияние межсимвольной интерференции, имеющей место при 
длительности сигнала 5„(/), большей периода следования Г, мо- 
жно существенно ослабить (в принципе даже свести к нулю), если 
решения о переданных кодовых символах принимать на основа- 
нии анализа значений процесса на выходе рассматриваемого кана- 
ла лишь в отсчетных точках. Для этого процесс х(Ё) на выходе 
канала пропускается через приемный фильтр с комплексной час- 
тотной характеристикой Упр (®), причем сквозная частотная харак- 
теристика канала 


У кан (©) = У пд (о) У пр (©) (1. 18) 


должна быть такой, чтобы сигнал $, (#) приобретал на выходе при- 
емного фильтра форму, удовлетворяющую условию 


- [4 п= 41, +2, ... 9 


5, пр (0 ИТГ) = $ 40), п-0, 


(1.19) 


где {о — общее время задержки в канале, включая задержку в при- 
емном фильтре. При этом процесс на выходе приемного фильтра 


Хпр (К АГ) = 49 пир (+ АТ), Е =0, +1, +2, (1.20) 


ГДе Ипр(і) — шум на выходе приемного фильтра. 

Определим требования, которые следует предъявлять к форме 
частотной характеристики Укан(®), чтобы выполнялось (1.19) 
[116]. Положим без ограничения общности ѓо=0. Тогда (1.19) 
можно представить в эквивалентном виде: 


. | бо , 
2. = &ир (ИГ) = 0 (Укан (0) ехр(јәиТ) дә = 


_ [9 п= 1, +2, ...9 
(1, п =0, 


где Фар(і) — отклик приемного фильтра на воздействие ©(К. 
Представим интеграл в (1.21) в виде бесконечной суммы интегра- 
лов, соответствующих неперекрывающимся на оси частот ® отрез- 
кам одинаковой протяженности 2л/Т: 
1 со 2ле Т+л/Т 
8 = =— У) | У кан (©) ехр(ј ® пГ) до, 
Л р=— о ӘЛЕ Т—луТ 


(1.91) 
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или, произведя замену переменной, 


/Т 
= “| Уаз (в) ехр (о 7Т) ао, (1.29) 
2д —п/т 
[ на Әл Ё ЕЯ 
У канә (о) =} 20) Унан 9+ Т ), о | => Т’ (1.23) 
(0, || > л/Т. 


Частотная характеристика Укан.(®) эквивалентного найквистов- 
ского канала является финитной функцией, но, как видно из (1.23), 
содержит всю информацию о форме частотной характеристики 
Ук.ан (®) реального канала. Эквивалентность в данном случае сле- 
дует понимать в том смысле, что выборочные значения &„ функ: 
ЦИИ @пр(!), имеющей спектр Укан(®), полностью совпадают с вы- 
борочными значениями бпр.(ПТ) функции @пр..(Р), имеющей фи- 
нитный спектр (1.23). Тогда условие (1.21) будет выполняться, 
если 


Т, || < л/Т, 
Укано (@) = 1.24 
Действительно, при условии (1.24) из (1.22) имеем “ 
рТ ѕіп (л #/Т) 
— —— Т ао = ———————— 


Так, в случае линейной фазочастотной характеристики канала, по- 
лагая по-прежнему іо=0, для выполнения (1.24) получаем усло- 
вия [28, 116] (рис. 1.3) 


0, о | >> Фах, (1.25) 


Ү ан (0) = 
ан (9) |. | <2л/Г—®нах, 


У кан (в) -- Ү кан (2л/Т — о) — Г, 2п/Т — тах > (© > тах. 
Как видно из рис. 1.3 и условий (1.25), максимальная скорость 


передачи сигналов (1/Т)тах==®тах/д==2АЁЕ достигается тогда, ког- 
да частотная характеристика Укан(®) 


Укан соответствует характеристике идеаль- 

Т ного фильтра нижних частот с прямо- 
угольной АЧХ. 

7/2 Рассмотренный случай относился к 


каналу, полоса которого включала ну- 
левую частоту. Если же полоса частот 
канала в области о 2>0 сосредоточена 
Рис 13. Частотная характе. вблизи некоторой центральной ча- 
ристика канала, обеспечиваю- СТОТЫ @о и ограничена значениями 
щая выполнение условий (1.24)  @шш, @штах, Причем ти >>0, то, на- 
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пример, для функции Укан (о), соответствующей идеальному поло- 
<овому фильтру с прямоугольной АЧХ и линейной ФЧХ, при ѓо=0 


ѕіп (ЛА РЇ 
200) = ай с0$ во, (1.26) 
так что огибающая этого колебания удовлетворяет условию (1.21), 
если скорость передачи сигналов 1/7== ЛЕ. С другой стороны, ес- 
ли центральная частота оо выбрана так, что выполняется соотно- 
шение [28] во== (27/7) (21—1)/2, [=1, 2,..., то сигналы можно 
передавать со скоростью 1/Т==2ДЬ, т. е. с той же скоростью, что 
и в низкочастотном канале. Это достигается за счет выбора спе- 
циальных сигналов, для которых в функции пр (Г) нулевые отсчет- 
ные значения определяются не только формой огибающей, но и 
соответствующим выбором частоты оо. 


1.2.3. Требования, предъявляемые к сигналам 


При выборе сигналов в каналах с ограниченной полосой частот, 
как отмечалось в п. 1.2.1, необходимо прежде всего обеспечить 
возможно более узкую полосу частот, занимаемую спектром сиг- 
нала, для сохранения при приеме допустимого уровня энергетиче- 
ских потерь, связанных с ухудшением взаимно корреляционных 
свойств ансамбля используемых сигналов. Во многих случаях ва- 
жно не только сузить полосу частот, например эквивалентную по- 
лосу ЛЕ или полосу ДР; ($ 1.1), но и обеспечить достаточно 
малый уровень внеполосных излучений. Кроме того, в современ- 
ных радиотехнических системах передачи информации, использу- 
ющих метод ретрансляции, как правило, · необходимо малое раз- 
личие между пиковой и средней мощностями излучаемого колеба- 
ния. Наконец, при выборе сигналов следует учитывать сложность 
аппаратурной реализации устройств формирования и обработки. 
Рассмотрим перечисленные требования более подробно. 

Внеполосные излучения. Обычно различают такие понятия, как 
необходимая ЛЕ, и занимаемая АЕ, полосы частот. Нежелатель- 
ные радиоизлучения, являющиеся результатом модуляции сигнала, 
в полосе частот, примыкающей к необходимой, представляют собой 
внеполосные излучения. При этом ЛЁ, является минимальной поло- 
сой частот данного класса излучения, достаточной для передачи 
сигнала с требуемыми скоростью и качеством. За ЛЕ, принимает- 
ся полоса, за пределами которой сосредоточена некоторая задан- 
ная часть средней мощности излучаемых колебаний. Для числен- 
ной оценки АЁ. в соответствии с «Рекомендацией 328-4» МККР 
вводят понятие ограничительного уровня, который на Х дБ менее 
исходного, как правило, максимального уровня спектральной плот- 
ности мощности, принятого за 0 дБ (рис. 1.4) [32]. При этом обыч- 
но полагают, что значение средней мощности колебания вне по- 
лосы АҒ должно составлять 1% от общей средней излучаемой 
мощности. Нижним уровнем измеряемой мощности излучения счи- 
тают —60 дБ. Выбирая форму используемых сигналов, необходимо 
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стремиться к тому, чтобы зна- 
чение ЛР. было по возможности 
ближе к значению ЛЁъ, обеспе- 
Внеполосные 

излучения чивая тем самым высокую ско- 
рость убывания уровня спектра 
внеполосных излучений. Реше- 
ние этой задачи, в частности, 
связано с переходом от клас- 
сических сигналов с прямоуголь- 
ной формой огибающей к сиг- 
налам специальной формы. Так, 
если для классических сигна- 
Рис. 1.4. Необходимая и занима- лов уровень спектра убывает 
емая полосы частот и внеполос- б 
ные излучения по закону 1/4, где Ді — расстрой- 
ка относительно центральной 
частоты јо радиосигнала, то переход к импульсам трапецеидаль- 
ной или синусоидальной формы огибающей обеспечивает убывание 
по закону 1/(Ај)?. Выбор сигналов более сложной формы и соот- 
ветственно развитие применяемых методов манипуляции (введе- 
ние зависимости между формами последовательно передаваемых 
сигналов, уменьшение индекса частотной манипуляции без разры- 
ва фазы колебания [110], увеличение длительности используемых 
сигналов относительно периода их следования [116] и т. п.) по- 
зволяют значительно увеличить скорость спада уровня спектра 

излучаемых колебаний. 

Помехоустойчивость приема. Рассматривая эту группу требо- 
ваний, необходимо различать случаи отсутствия межсимвольной 
интерференции, когда длительность сигнала равна периоду следо- 
вания Т, и ее наличия, когда длительность сигнала превышает 7. 
В первом случае снижение помехоустойчивости приема при ис- 
пользовании сигналов с огибающими различной формы имеет ме- 
сто при фиксированной пиковой мощности случайной последова- 
тельности сигналов и связано с уменьшением энергии сигнала 
при отличии формы его огибающей от прямоугольной. При исполь- 
зовании же различных законов изменения фазы колебания сниже- 
ние помехоустойчивости может быть вызвано изменением взаим- 
но корреляционных свойств сигналов. Например, при переходе от 
классических ФМ сигналов со скачками фазы колебания на 180° 
к сигналам со скруглением фазы [17| последние перестают быть 
противоположными. Ухудшение взаимно корреляционных свойств 
сигналов имеет место и при увеличении объема т канального ал- 
фавита, например, при многоуровневых ФМ и АФМ. 

При межсимвольной интерференции помехоустойчивость при- 
ема существенно зависит от метода обработки сигналов и, в част- 
ности, от выбора интервала анализа. С увеличением времени па- 
мяти канала Г», т. е. с увеличением длительности сигналов $, (#) 
при фиксированном периоде их следования Г, экспоненциально воз- 
растает число возможных последовательностей сигналов, которые 
необходимо учитывать на интервале анализа Та. При использова- 
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нии алгоритмов приема «в целом», по крайней мере на интервале 
Та, повышение уровня межсимвольной интерференции приводит 
к ухудшению взаимно корреляционных свойств различаемых по- 
следовательностей сигналов и, как следствие, к появлению энерге- 
тических потерь. Переход к поэлементному приему связан с еще 
большими потерями, уровень которых возрастает с увеличением: 
Га, так как при таком приеме влияние предыдущих и последующих. 
сигналов проявляется как дополнительная аддитивная помеха. 

Таким образом, при выборе форм используемых сигналов $,({): 
для обеспечения заданных спектральных характеристик всегда не- 
обходимо задаваться допустимым уровнем энергетических потерь, 
` имёющих место в устройствах обработки и вызванных как сниже- 
нием энергии используемых сигналов (при фиксированной пико- 
вой мощности излучаемого колебания), так и ухудшением их вза- 
имно корреляционных свойств. 

Соотношение пиковой и средней мощностей. В ряде случаев 
ограниченный энергетический ресурс радиолинии и специфика ис- 
пользуемых активных приборов существенно сужают класс допу- 
стимых форм сигналов и методов манипуляции. Так, в спутнико- 
вых системах многостанционного доступа с временным разделени- 
ем каналов нелинейность усилителя мощности рентранслятора и 
необходимость эффективного использования приборов (например, 
ЛБВ) вынуждают исключить методы амплитудной манипуляции, 
а также гибридные методы, где применена амплитудная манипу- 
ляция [77]. Наибольший интерес в этом смысле представляют ме- 
тоды фазовой и частотной манипуляции. Однако и при этом воз- 
можные скачки фазы на 180° приводят при сужении полосы зани- 
маемых частот к появлению амплитудной модуляции. Поэтому не- 
обходимо принимать специальные меры для предотвращения та- 
ких скачков фазы, а также разрабатывать специальные методы 
манипуляции с плавными законами изменения фазы колебания 
[77]. 

Сложность аппаратурной реализации. Перспективность приме- 
нения сигналов специальной формы, а также тех или иных мето- 
дов манипуляции часто ограничивается возможностью их аппара- 
турной реализации. Сигналы со сложными законами изменения 
амплитуды и фазы ‘колебания, обеспечивающими высокие скоро- 
сти спада уровня <пектра внеполосных излучений, можно форми- 
ровать лишь дискретно-аналоговыми или цифровыми методами 
[49, 93]. Но этим методам свойственны систематические ошибки, 
связанные с эффектами дискретизации во времени и квантования 
по уровню непрерывных процессов. При определенных достаточ- 
но высоких требованиях к спектру сигнала уровень этих система- 
тических ошибок может оказаться недопустимо высоким. К этому 
следует добавить всегда имеющие место аппаратурные погрешно- 
сти устройств формирования, что тоже ограничивает достижимые 
спектральные характеристики формируемых сигналов. 

При выборе форм используемых сигналов необходимо учиты- 
вать также возможности реализации устройств их обработки. В ча- 
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<тности, сложность устройств обработки резко возрастает с уве- 
личением длительности сигнала по сравнению с периодом Г сле- 
дования в связи с ростом числа анализируемых комбинаций сигна- 
лов на интервале анализа Га и с необходимостью увеличения вре- 
мени памяти в устройстве обработки. Кроме того, при реализации 
алгоритмов оптимального когерентного приема для выделения ко- 
герентного колебания следует создавать специальные устройства 
фазирования, сложность которых соизмерима со сложностью соб- 
ственно устройств оптимальной обработки. При этом целесообраз- 
но предусмотреть наличие в спектре излучаемого колебания остат- 
ка несущей частоты или каких-либо других дискретных компонент, 
жестко связанных по фазе с когерентным колебанием задающего 
генератора передающего устройства [77]. 

Разумеется, при разработке конкретных систем в конкретных 
условиях может оказаться необходимым учет и каких-либо иных 
требований, предъявляемых к используемым сигналам. 


1.3. ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ С ОГРАНИЧЕННОЙ ПОЛОСОЙ ЧАСТОТ 


При выборе ансамбля сигналов 2,(Р), каждый из которых соот- 
ветствует определенному блоку из К двоичных символов исход- 
ного сообщения (г=1, 2,..., М; М=2к), отмечалось ($ 1.2), что 
построение 2,(Р) на основе М№М-разрядных комбинаций символов 
т-ичного кода связано не только с относительной простотой обес- 
печения требуемых взаимно корреляционных свойств ансамбля, 
но и с возможностью использования поэлементного приема кодо- 
вых комбинаций. Для канала с ограниченной полосой частот це- 
лесообразность замены приема «в целом» поэлементным приемом, 
а также выбор способа реализации поэлементного приема суще- 
ственно зависит от уровня межсимвольной интерференции. При этом 
само по себе устранение межсимвольной интерференции в отсчет- 
ных точках (см. п. 1.2.2) еще не гарантирует оптимальности при- 
емника в смысле, например, критерия минимума средней вероят- 
ности ошибочного приема, поскольку в общем случае условия уст- 
ранения интерференции в отсчетных точках и минимизации влия- 
ния аддитивной помехи п (і) не совпадают. Рассмотрим эти вопро- 
сы более подробно. 


1.3.1. Прием, оптимальный по критерию максимума отношения 
правдоподобия 


В общей постановке задачей приемного устройства является 
принятие решения относительно того, какому именно блоку из К 
двоичных кодовых символов исходного сообщения соответствует 
поступившая на вход устройства обработки в течение интервала 
анализа Т. реализация процесса х(#). Поскольку каждому г-му 
такому блоку соответствует определенный сигнал 2, (і), по суще- 
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ству необходимо определить номер г (г=1, 2,..., М) полезного 
сигнала 2,(!), причем 


х (0) = р2,(0) +л (0), (1.27) 


где и— коэффициент, характеризующий затухание сигнала при 
распространении. Во многих случаях важно получить алгоритм 
приема, обеспечивающий минимум средней вероятности ошибок. 
Как известно [86], при равенстве априорных вероятностей исполь- 
зуемых сигналов такой алгоритм совпадает с алгоритмом, опти- 
мальным по критерию максимума отношения правдоподобия: 
регистрируется 21(Ё), если для всех г=/ (р /= 1, 2,..., М) 


А. 2> 1, (1.28 


где Л — функционал отношения правдоподобия, соответствующий 
принятой реализации входного процесса х(ѓ). Рассматривая по- 
прежнему в качестве помехи л (і) нормальный случайный процесс 
с равномерным энергетическим спектром, из (1.28) получаем [86] 


Та Та 

[020 0—5 Еа [хай Е. (1.29) 
0 0 | 
где 


Т 
Ви = [224 и Т, = Тк-- Ть. 


0 


Строго говоря, алгоритм (1.29) оптимален в рассматриваемом 
смысле лишь в гипотетических условиях передачи одиночного сиг- 
нала г2,({) или при наличии защитных временных интервалов ме- 
жду последовательно передаваемыми сигналами 2,({!), когда мо- 
жно пренебречь межсимвольной интерференцией, связанной с вза- 
имным влиянием этих сигналов. При Тк Ти, что обычно имеет 
место, это явление действительно можно не учитывать, поскольку 
влияние предыдущего сигнала распространяется лишь на незначи- 
тельную часть последующего сигнала. Разумеется, при рассмотре- 
нии в качестве г2,(і) последовательностей иу(Г) вида (1.16) и по- 
элементном приеме взаимное влияние передаваемых сигналов: 
$(*), (КТ) при условии Тъ>Т может оказаться очень сильным, 
и этот эффект межсимвольной интерференции сушественно ска- 
жется на качестве поэлементного приема. 

Алгоритм (1.29) реализуется корреляторами или фильтрами 
СФ (2,), согласованного с сигналом 2,(Р) (рис. 1.5, где УС — 
устройство сравнения). 

При реализации процедуры вычисления интегралов в (1.29) ча- 
сто используют метод низкочастотных квадратурных составля- 
ющих, представляя относительно узкополосные анализируемый про- 


цесс и сигналы 2, (Ё) в форме 
х( = А, с (#) с0оз®,Ё— А, (Вто, Ь (1.30) 
2, (0) = А, с (1) соѕо, Ё— А, (зто і, | 
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Ахс(&]/2 


де 
Ё 2м/2 


Рис. 1.5. Структурная схема устрой- 


Рис. 1.6. Структурная схема устрой- 
ства, реализующего алгоритм (1.29) 


ства выделения низкочастотных ква- 
дратурных составляющих _ 


где А, с(Р) = Вех, (Е); А ( = ж(Ь; А, (0) =Вег, (0); А. (0) = 
= Пп 2, (1); оо — средняя частота спектра рассматриваемых сигна- 
лов; № (1), 2‹,(Т) — комплексные огибающие соответственно про- 
цесса х (Г) и сигнала г, (і). Тогда, очевидно, 


02,0 8. (АА, 604-7 ("4.04.04 (1.31 
0 0 


0 


Структурная схема устройства выделения составляющих Ас (Ё) 
и А, (Г) из х(Р) приведена на рис. 1.6, где ФНЧ — фильтр нижних 
частот; 7/2 — фазовращатель на 90°. С учетом (1.31) каждый из 
согласованных фильтров СФ (2,) в схеме на рис. 1.5 заменяется 
двумя фильтрами СФ (А,с) и СФ (А,.), согласованными с сигна- 
лами Ак (1) и А,з(#) (рис. 1.7). 

Основная сложность построения устройства по схеме на рис. 
1.5 заключается в том, что число М = 2Е каналов экспоненциально 
возрастает с увеличением длины К принимаемого блока символов, 
так что при достаточно больших значениях К устройство стано- 
вится практически нереализуемым. 

По существу все используемые методы упрощения выполнения 
алгоритма (1.29) или упрощения самого алгоритма (1.29) так или 
иначе связаны с выбором сигналов 2+(Г) (1= 1, 2,..., М) на осно: 
ве последовательностей более простых сигналов $,({) (г=1, 2,... 

.. т; т«М), когда Е-й по 

Акс (Е)/2 порядку следования сигнал 
5,00 (1—ЕТ) соответствует опре- 

кус деленному символу 4,® т-ич- 
ного кода. При этом каждому 
из М=2к возможных блоков 
ДВОИЧНЫХ СИМВОЛОВ ИСХОДНОГО 
сообщения ставится в соответ- 


-иЕзг/2 


Рис. 1.7. Структурная схема канала об- 


работки, эквивалентного г-у каналу на 
‚рис. 1.5. 


24 


ствие №М-разрядная комбинация 
символов т-ичного кода. 


Прием кодовых комбинаций т-ичного кода «в целом» по алго- 
ритму (1.29) позволяет использовать избыточность, заложенную 
в кодовых комбинациях, и, следовательно, дает определенный вы- 
игрыш в помехоустойчивости по сравнению с поэлементным при- 
емом, когда решения принимаются отдельно по каждому симво- 
лу 4%, [86]. Тем не менее при поэлементном приеме устройство 
обработки столь существенно упрощается, что на практике, как 
правило, используют именно такой метод. В этом случае задачу 
приема рассматривают в несколько иной постановке: кодовые сим- 
волы 4“), полагают независимыми (по индексу Е) и равновероят- 
ными. Сообщение, состоящее на интервале анализа из №, кодовых 
символов, может приниматься как поэлементно, так и «в целом», 
однако теперь уже прием «в целом», как будет показано далее, приз- 
ван обеспечить повышение помехоустойчивости в условиях меж- 
символьной интерференции и, вообще говоря, не предназначен для 
использования избыточности сообщения, представленного комби- 
нациями т-ичного кода. Наконец, число №. кодовых символов в 
принимаемом сообщении втакой постановке произвольным обра- 
зом связано с числом разрядов М в рассматривавшихся ранее ко- 
довых комбинациях. 

Проанализируем прежде всего поэлементный прием сигналов с 
ограниченной полосой частот в условиях полного отсутствия меж- 
символьной интерференции. Это имеет место при использования 
сигналов 5,(#), длительность которых не превышает периода их 
следования Г. При этом будем полагать, что после формирования 
модулятором последовательности (1.16) таких сигналов канал не 
вносит каких-либо искажений в форму этих сигналов, определя- 
емую видом функции 5 (і). В этих условиях алгоритм приема, оп- 
тимальный в смысле критерия максимума отношения правдоподо- 
бия, очевидно, аналогичен (1.29): 


на 8> (0504—88, (130) 


где Е; == [ 52, (1) 4; Ьг=1, 2,..., т, Х(#) = $, (1) {п (1). Структур- 
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ная схема устройства, реализующего (1.32), подобна изображен- 

ной на рис. 1.5, однако, во-первых, число каналов т в ней суще- 

ственно меньше, чем в схеме на рис. 1.5, и, во-вторых, согласован- 

ные фильтры, соответствующие сигналам 5,({), значительно про- 

ще фильтров СФ (2,). 

Как будет показано в гл. 2, существенно лучшие результаты 
для удельной скорости передачи сообщений можно получить, ис- 
пользуя сигналы, длительность которых превышает период следо- 
вания Г, т. е. в условиях межсимвольной интерференции. 
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1.3.2. Прием с компенсацией межсимвольной интерференции 
в отсчетных точках 


Рассмотрим широко распространенный случай поэлементного 
приема АФМ сигналов вида (1.17) в условиях, когда время памя- 
ти канала Г, >0. При приеме некоторого А-го по порядку следо- 
вания сигнала 5%); (1—Ё№Т) последовательности И_(Ь {) предшест- 
вующих и #+ (1, 9) следующих за А-м сигналов представляют собой 
межсимвольную помеху. При этом индексы фи 9 обозначают номе- 
ра конкретных комбинаций / предшествующих и @ последующих 
сигналов, так что 1=1, 2,..., тт; 4==1, 2,..., т®. Анализируемый 
процесс имеет, таким образом, вид 


х (0) = р 510 (АТ) ру (0, ри (0, 9) +" 00, (1.33) 
508 (#— АТ) = 09) в (ЕТ); 


где 


9 
у = У) 45) 2(2— рТ); 
1 


р=#— 


к-+0 
0+0, Фф = У #2) 2(2— рТ). 
р=Ё--1 

При этом 4) и 40), представляют собой информационные сим- 
волы і-й предшествующей и 0-й последующей комбинаций, а ин- 
декс р обозначает порядковый номер символа в передаваемой по- 
следовательности. При @=/=| информационные символы 4), 
4) можно записать по-иному: 4);, 4. 

Для конкретного і-го сочетания предшествующих и 4-го сочета- 
ния последующих символов, а также произвольно большого ин- 
тервала анализа функционал отношения правдоподобия 


ехр Ея Та [57 (2—7) и (2 О, 0, 9]4:—— 


А9 = 
ехр |= [х [8 (ет) у (0, 00 (Е, 9] @—- 


0 —со 


а © - 
м. {1 $) ((— АГ) у (1, 0) +0, (Е, дра) 

= (1.34) 
м [800 0—7) и (2, 940.0, др 


Усредняя числитель и знаменатель (1.34) по всем комбинациям 
предыдущих и последующих символов, получаем 


со 8 
ехр ЕЗ (О ит) а} ехр | 17 в) 


Ли = Аъ, (1.35) 


оне) р 
ехр ЕЖ: (2) 3, (#— ЕТ) а ехр | — м, в, 
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где г 0 
У! У екр а бе [000,0 ир (2, 914 —— 


2 = 8р || [х (0100, 0+0 (0, 914 —— 
у; лаа (Е 9+0 (2, дра} д(2.0) | 
МЕ И) (Е, 9+0 (6, дла) дб. | 

А = хр] — {5/9 (0— ЕТ) [0 (0, ПУ, 9 


АЦ, 9) = ехр = | | 508) (— АТ) [0 (+, ++ (+ 9)] а) , 
0 с“ ! 
Преобразуем величину 4,9); 


р—1 
А(2,9 — ехр А У а® ар 80—87) РТ) а 
№ рр 
е+- 
— 25 у" САСА 80—87) 0—р Та. (1.36) 
0 р= 5+ | 
На основании соотношения Парсеваля 


80—67) 6(— рТ) = 


= —— (ТУ а (9) ехр (о (6—р) Т] о, (1.87) 


где Уд(®) — спектр функции 5(#). Как и ранее (см. п. 1.2.2), 
при формировании сигналов $,(1) с помощью фильтра на выходе 
модулятора функция У,д(®) описывает комплексную частотную 
характеристику такого фильтра. Выберем 5 (і) так, чтобы выпол- 
нялось соотношение 


Каа (рта [| Втр, (1.38) 
1, Е=р. 

Как видно из (1.37), соотношение (1.38) будет выполняться, если 
аналогично (1.21) — (1.24) функция |Ү.,(о) |? удовлетворяет ус- 

ловию 
2) 
При выполнении (1.38) из (1.36) получаем А, =], Аналогич- 
но покажем, что при этом и 4 41, так что А, =1 и, следова- 
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Ух (о 1) т, <=. (1.39) 


тельно, с учетом (1.28) и (1.35) для алгоритма оптимального при- 
ема сигнала $1) (1—ЕТ) можно записать 


(Е) ТТ, | т (ЕН) ТУТ, 
| х (1) 500 (1—АТ) #—-— Е > | х (1) 809 (— 
ЁТ 2 ЁТ 
— РТ) 0 — Е,. (1.40) 
Учитывая (1.17), алгоритм (1.40) легко привести к виду 
я Ш (ЕН ТТ а каюу у Е 
(49—09) | 040—8) 02-2 [(49)—(49) В, 
(1.41) 
Т+Т, 
где Е,= | 2°() йі. В частном случае т=2, когда, напри- 
0 
мер, 4,0==1, 400==—1, имеем из (1.41) алгоритм регистрации 
сигнала 510%) (#—ЕТ): 
(А1) Т7 
| х() 5 (—АТ) а> 0. (1.42) 
Т 


Структурная схема устройства, реализующего (1.42), приведе- 
на на рис. 1.8, где СФ (5) — фильтр, согласованный с сигналом 
5 (1). Обратим внимание на то, что в данном случае на основании 
(1.18) сквозная комплексная частотная характеристика канала 


У кан (в) — У пд (о) У (©), {1 .43) 
где характеристика согласованного фильтра СФ (5) [86] 
Ус (0) = У, () ехр (—] 1), (1.44) 


причем время задержки в фильтре к=Т-Т, целесообразно поло- 
жить кратным интервалу следования сигналов ю==пТ (знак * 
означает комплексно-сопряженную величину). Последнее, впрочем, 
не является принципиальным. Напомним, что в п. 1.2.2 мы вооб- 
ще полагали № ==0. 

Подставляя (1.44) в (1.43), получаем 


Укан (©) = ГУ (®)1? ехр(—]юпТ). (1.45) 


Учитывая (1.39), находим, что Укан (о) в (1.45) удовлетворяет ус- 
ловию | 


у Ү, (9-7-0) У |у 


{=— ео =—со 


м 


үа (о--22 1 екр(—јелт) = 


= Техр(—јепт), |6] < 


К 


» 


хе Рис. 1.8. Структурная схема устрой- 


ства, реализующего алгоритм (1.42) 
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откуда с учетом (1.23) и (1.24) следует, что в рассматриваемом 
случае на выходе согласованного фильтра, выполняющего роль 
рассмотренного в п. 1.2.2 приемного фильтра с характеристикой 
Упр (®), в отсчетных точках произошла компенсация межсимволь- 
ной интерференции. 

Важно отметить, что в устройстве по схеме на рис. 1.8 компен- 
сация межсимвольных помех в отсчетных точках привела одно- 
временно к оптимизации приемника в смысле критерия максимума 
отношения правдоподобия. Это оказалось возможным потому, что 
при выборе формы функции #(1) для такого сигнала всегда мож- 
но построить соответствующий согласованный фильтр (во всяком 
случае, при конечном значении Гп) и в то же время удовлетворить 
условию (1.39). 

Однако ситуация резко меняется, если вид функции 0 (Г) по тем 
или иным соображениям оказывается задан заранее, причем (1.39) 
не выполняется, либо (і) выбрана в соответствии с (1.39), но сиг- 
нал в канале в процессе распространения претерпевает искажения, 
так что на входе приемника отклик #(Т) приобретает вид &”({). 
На структурной схеме рис. 1.9 такие искажения определяются ис- 
кажающим линейным фильтром с комплексной частотной харак- 
теристикой Уинск(®). При этом по-прежнему частотную характе- 
ристику Унр(®) приемного фильтра можно выбрать так, чтобы 
обеспечить компенсацию межсимвольной интерференции в отсчет- 
ных точках. Для этого, очевидно, требуется выполнить условие 


У У (о) У (0 5 у 2+ )=7. 


1=— оо 


|< л/Т. (1.46) 


Далее из множества характеристик У„р(®), удовлетворяющих 
(1.46), следует выбрать такую, которая обеспечит минимальное 
значение вероятности ошибочного приема [116]: 


Упр (©) = Упа (6) Узок (©) Т (9). (1.47) 


Здесь для простоты, как и в п. 1.2.2, положено їо=0, а 


Т (о) = У) С, ехр(—јепт) = 


п==() 


оо о 8 
-т/ ў Үз (9+2 МАСЕ ) | < л/Т. (1.48) 
ма (Е 9) ИЕ 1кус 


Рис. 1.9. Структурная схема линии связи при наличии искажений в канале 
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Функция Г(®) в (1.48) соответствует комплексной частотной ха- 
рактеристике гармонического корректора, выполненного на осно- 
ве трансверсального фильтра с задержкой на время Т между от- 
водами и коэффициентами передачи С, взвешивающих устройств. 
на отводах. На рис. 1.9 приемный фильтр с характеристикой (1.47) 
обведен штриховой линией (здесь СФ (2) — согласованный 
фильтр, соответствующий сигналу #5’(Р), и ГК — гармонический. 
корректор с характеристикой (1.48)). 

Как видно из (1.47), характеристика Унр(®), обеспечивающая. 
компенсацию межсимвольной интерференции, не является характе- 
ристикой согласованного фильтра, соответствующего приходяще- 
му сигналу 5” (і). Поэтому реализуемые в этой схеме значения ве- 
роятности ошибочного приема в общем случае превышают значе- 
ния вероятностей ошибок, достижимые при использовании алго- 
ритма, оптимального в смысле критерия максимума отношения 
правдоподобия. Кроме того, имеется еще одно затруднение, свя- 
занное с реализацией схемы на рис. 1.9. Когда характеристика 
искажающего фильтра Унск(®) не точно известна при приеме (а 
это как раз и является практически реальной ситуацией), необхо- 
димо тем или иным способом осуществить настройку гармоничес- 
кого корректора для реализации характеристики (1.48). В услови- 
ях воздействия шума п(і) такую настройку можно выполнить лишь 
приближенно, не обеспечивая полной компенсации межсимволь- 
ной интерференции. Одним из часто используемых методов наст- 
ройки ГК является метод минимизации дисперсии суммарной по- 
мехи в отсчетных точках. Однако, поскольку распределение этой 
помехи, вызываемой действием шума л (і) и эффектом межсим- 
вольной интерференции, отличается от нормального, такой под- 
ход в общем случае также не обеспечивает минимума вероятности 


ошибочного приема [37]. 


1.3.3. Оптимальный поэлементный прием 


Рассмотренные в п. 1.3.2 методы приема, основанные на сни- 
жении влияния межсимвольной интерференции путем использо- 
вания гармонического корректора, эффективны лишь тогда, когда 
превалирует влияние межсимвольной помехи. Такая ситуация ча- 
сто имеет место, например, в проводных каналах. В радиокана- 
лах уровень аддитивного шума п(Г), как правило, сравним или 
превышает уровень межсимвольных помех. В этих условиях целе- 
сообразно использовать алгоритмы обработки, оптимальные по 
критерию максимума отношения правдоподобия [37]. 

Функционал отношения правдоподобия применительно к при- 
ему сигнала $1) ({-АТ) имеет вид (1.34). Усредним числитель и 
знаменатель (1.34) по всем комбинациям предшествующих и по- 
следующих символов. Очевидно, при конечном значении Ги време- 
ни памяти канала, когда длительность сигналов $,(Р) равна Т-- 
+ Т.==пТ, целесообразно выбрать интервал анализа не превыша- 
ющим [2Т, (Е-п)Т], причем 1[=О@=и—1. Тогда в общем случае 
запишем алгоритм оптимального приема в форме 
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Рис. 1.10. Структурная схема устройства, реализующего алгоритм (1.49), где 
А. (2, 9) =— и? Е, 49) /№ 


тй-—1 тп! , 
У У ехр Ве в] > 
1—1 91 6 
ті тп—і ЗИ 
уу ехр |В) — ЕЕ | (01.49) 
| ө 


1=1 =1 
где 


(Ал) Т 
[Ту ди, 914 
0 РТ 


(гла) Т о 
В’ = {| [50%(7-ЕГ) +00, +00, 9] і. 
ЕТ | 


Структурная схема устройства, реализующего алгоритм (1.49) . 
для частного случая т==2, приведена на рис. 1.10, где В, (+ 9) — 
устройство вычисления значения В, 4) на основе коррелятора ли- 
бо фильтра, согласованного с сигналом вида 5$), ({—АТ)-- 
чу (1, И-Ну+(Ь 9). Разумеется, при этом порядковый номер сиг- 
нала может быть взят произвольно, в том числе =0. 

Как известно [86], вместо рассмотренного алгоритма, реали- 
зующего байесов подход при наличии неизвестных параметров ( 
и 9), можно использовать алгоритм, оптимальный в смысле обоб- 
щенного критерия максимального правдоподобия. В ряде случаев 
это позволяет несколько упростить реализацию приемника без 
ощутимых потерь в помехоустойчивости обработки. При этом ал- 


горитм оптимального в таком смысле приема описывается соот- 
ношением 


2 . А 
тах ехр [В — Е Е | > тах ехр а 
{1,9} № (2, 9} № 
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или с учетом монотонности экспоненциальных функций 


тах | С Е. Е | > тах | Саев рие | (1.50) 
{1,9} 2 (4,9) 2 


где | 

аа) ТТ к 

Си" = {00 [500 (0—87) у (0, у 914. 
ЕТ 


Структурная схема устройства, реализующего алгоритм (1.50), 
приведена на рис. 1.11, где С, (ї, 9) — устройство вычисления С, 9) 
на основе коррелятора или фильтра, согласованного с сигналом 
вида 5,0% (7—АГ) у (2, Г -Ну+( 9). В отличие от схемы на рис. 
1.10 здесь не нужно знать спектральную плотность мощности шу- 
ма № /2, а также использовать нелинейные устройства с экспонен- 
циальными характеристиками. | 

Интересно отметить, что алгоритм приема «в целом» на том 
же интервале анализа [АТ, (Е--п)Т] аналогично (1.29) можно 
представить в следующей форме: регистрируется последователь- 
ность ($, 1, д), соответствующая определенной (1, 4) последова- 
тельности кодовых символов: 

ато де п--2) _ а п 40?) ао ат 2) +” ил 


если 


(Е4п) Т 2 — —— 
[ хи, в дб ве 
ЕТ 


(Ел) Т 
> | х(00,(6 і, 0 4— =-Е0. 9, 157; 1, т=1,2,., т. (1.51) 
ЕТ 

х(2) При этом (1.51) представля- 
ет собой систему из т2%—!— 

—1 неравенств, в правой 
части каждого из которых 
фигурирует одна из т?” 
возможных последователь- 
ностей у,(, Ь 9), кроме 
последовательности Ш(Ь 1, 
9). В соответствии с (1.51) 
производится выбор вели- 
чины, принимающей зна- 
чение из тех же величин, 
что и в схеме на рис. 1.11, 
причем по мере увеличения 
интервала анализа каче- 
ство поэлементного приема 
‹ | по алгоритмам (1.49) — 


Рис. 1.11. Структурная схема устройства (1.51) приближается К 
реализующего ° алгоритм (1.50), где Качеству приема «в целом» 
А”. (1, 9) = —1Е, (9) [29 


п-ї т) 


«2102772 
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Как видно из рис. 1.10 и 1.11, сложность реализации оптималь- 
ных в смысле рассмотренных критериев методов поэлементного 
приема экспоненциально возрастает с увеличением времени памя- 
ти канала. Следует заметить, что оптимизация рассмотренных ме- 
тодов поэлементного приема не может считаться завершенной, 
поскольку интервал анализа [РТ, (Е--п)Т] был ограничен интер- 
валом существования сигнала $“), (1—РЕТ). В то же время расши: 
рение интервала анализа должно в определенной степени повысить 
качество приема, поскольку дополнительный анализ сигналов, соз- 
дающих межсимвольную помеху, очевидно, позволит снизить веро- 
ятность ошибок. Однако это приведет к еще большему усложнению 
устройства обработки. 

В связи с изложенным представляют интерес более простые в 
реализации подоптимальные методы поэлементного приема. 


1.3.4. Подоптимальные методы поэлементного приема 


Рассмотрим прежде всего наиболее сложные условия. приема, 
когда для любых г (г=1, 2,..., т) 


М, < | - (1.52) 
где Ё, — энергия сигнала 5,(#). При этом | 


. 2 2 
ехр ВФ — 6 649 2 1 В — и 64.9, 
№ М Е 


о. 
так что (1.49) приобретает вид 


(А+-п) Т и = | 
) х() 89 (АГ): > 
(Ёп) Т = 

> | (05/0087) ——- Е, о (1.53) 

ЕТ | 
а ті тПЪ-— о 
ге Ё,= У У Е. 
1=1 9=1 


Структурная схема устройства, реализующего (1. 53), содержит 
лишь т корреляторов или фильтров СФ (2,), согласованных © сиг- 
налами $,([) (рис. 1.12). ИНН 

В отличие от оптимального по- ^5) 
элементного приема в данном слу- 
чае расширение интервала анализа 
за пределы существования полезно- 
го сигнала приведет к усилению вли- 
яния межсимвольных помех. В то же 
время некоторое уменьшение интер: 
вала анализа, напротив, может сни- 
зить ЭТО влияние, хотя при этом н р, үә Структурная схема уст. 
окажется неиспользованной Часть родства. реализующего алгоритм 
энергии полезного сигнала. Вопросы (1.53) 
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оптимизации интервала анализа применительно к обработке сигна- 
лов с ограниченной полосой частот обсуждаются в гл. 4—6. 
Напомним, что алгоритм (1.53) асимптотически приближается 

к оптимальному алгоритму поэлементного приема лишь при ус- 
ловии (1.52), когда основной вклад в суммарную помеху вносит 
шум п({). Однако при достаточно больших отношениях сигнала к 
шуму, когда влияние межсимвольной помехи относительно возра- 
стает, алгоритм (1.53) будет существенно уступать оптимальному 
алгоритму (1.49) в связи с тем, что в (1.53) по существу не пре- 
дусмотрено каких-либо мер борьбы с межсимвольной интерферен- 
цией. Качество приема можно улучшить, если при принятии ре- 
шения о номере А-го (по порядку следования) символа учесть ре- 
шения о ранее переданных символах, т. е. перейти к алгоритму при- 
ема с обратной связью по решению [9, 29, 118]. Для получения 
простой формы такого алгоритма поступим так же, как и при вы- 
воде (1.53), т. е. сначала рассмотрим алгоритм с обратной связью 
и усреднением по всем возможным последующим символам, а за- 
тем учтем условие (1.52). Тогда, полагая известной последова- 
тельность у—(р, і) ранее переданных сигналов, аналогично (1.49) 
получаем 

т (9) __ М? р.а) т (1) __ М? рбі,а) 

У, ехр |В; Е! |> У ехр |8! а | (1.54) 

9=1 0 0 . 


9=1 


де 
і (а) . 2 (к-п) Т 
В = | (0) [500 (0—7) у 9]. 
№ фт т 
При условии (1.52) алгоритм (1.54) приобретает вид 
(Ёп) Т тп—1 
(Та У ЕЁ 
ЁТ 2 а 
(вп) Т п—1 
> [ хит) #—№ "У ви, (1.55) 
ЕТ 9=1 


Следует помнить, что алгоритм (1.55) близок к алгоритму (1.53) 
при условии (1.52) лишь в смысле устойчивости к влиянию меж- 
символьной помехи, вызываемой следующими (за ^-м) передавае- 
мыми сигналами. Однако при этом предполагается, что обратная 
связь является «идеальной» в том смысле, что все предыдущие 
решения являются правильными. На самом же деле именно при 
условии (1.52) влияние ошибочных решений относительно преды: 
дущих переданных сигналов является наиболее сильным, что необ- 
ходимо учитывать при анализе эффективности алгоритма (1.55). 


1.3.5. Последовательные вычислительные процедуры 
реализации приема в «целом» 


С 


Как было отмечено в п. 1.3.1, используемые в настоящее время 
методы упрощения реализации алгоритма (1.29) связаны с вы- 
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бором сигналов 2;(Ё) (1=1,2,...,М) на основе последовательно- 
стей сигналов $,(1) (г=1,2,..., т), причем обычно т< М. Поэле- 
ментный прием этих последовательностей реализуется значительно 
проще, чем прием «в целом» сигналов 2:({). Однако в условиях 
межсимвольной интерференции для обеспечения преимуществ при- 
ема «в целом» последовательностей сигналов 5; (і) следует искать 
пути уменьшения сложности приемных устройств, реализующих 
хотя бы приближенно такой метод обработки. По существу боль- 
шинство этих путей связано с поиском соответствующих рекур- 
рентных вычислительных процедур, позволяющих на каждом оче- 
редном этапе (при поступлении, например, очередного сигнала ана- 
лизируемой последовательности) не производить заново все тре- 
буемые вычисления, а воспользоваться результатами обработки 
предшествующих сигналов, находящимися в устройстве памяти 
приемника. Такое снижение требуемого объема вычислений во 
многих случаях позволяет использовать программную реализацию 
приемного устройства на основе микро-ЭВМ, функционирующей в 
реальном. масштабе времени. | 

Рассмотрим прежде всего реализацию приема «в целом», осно» 
ванную на использовании метода динамического программирова- 
ния и известную под названием приема на основе алгоритма Ви- 
терби [88, 111]. Пусть в соответствии с (1.17) произвольная 1-я 
последовательность сигналов $, (1) имеет вид 


М 1 
70, = У 40 5(— ЕТ), гт=1,2,.,т; 1=19, ‚т, (1.56) 


&=0 


где М — число анализируемых сигналов при приеме «в целом», 
2%, — информационный символ с порядковым номером Ё в і-й по- 
следовательности, причем 2 (1) =0 при #<0, Е>пТ. 

Оптимальный по критерию максимума отношения правдоподо- 
бия алгоритм приема последовательностей (1.56) аналогично 
{1.29) при џ=1 записывается так: 

регистрируется у (ї, /), если для всех #521 (і, 1=1,2,..., тм) 


({№М—1) 74-пТ р (0—1) Тит о 
0 Е 0 НН 
(№—1) пт (№1) Т+пт 


ху )4—-- { уда. — (157) 


0 0 


Величины /[; вида 
(№1) 74-пТт 


| М1 (ё+фа)Т | | | 
1; = {х 00(, ри у т { х(92(#--АТ) а (1.58) 


0 ЕТ 


можно вычислить с помощью одного коррелятора с опорным на- 
пряжением &(Г) либо одного фильтра, согласованного с сигналом 
5 (). На выходе такого коррелятора или согласованного фильтра 
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в моменты времени „= (Е+п)Т (Е=0, 1,2,..., М1) получаем 
последовательность отсчетов 


(Ап) Т 
хо = [| хЕ(— РГ). (1.59) 
ЕТ 


Пусть анализируется процесс 
х() =у(, п (1, (1.60) 


причем по-прежнему в качестве помехи п(Г) рассматриваем бе- 
лый шум « энергетическим спектром №/2. Подставляя (1.60) в 
(1.59), с учетом (1.56) получаем 
Хх = У 4 Ср п, (1.61) 
р=——(п—1) 
где 
пт (В-п) Т 
Ср= { 8(08(1—|р| Т) а; п = { 0(0)2(— КТ). (1.62) 
[РТ ЁТ | 

Как видно из (1.58) и (1.61), решетчатая функция х3[#], оп- 
ределяемая последовательностью чисел х‹®),, содержит всю инфор- 
мацию, необходимую для принятия решения о передаваемой по- 
следовательности информационных символов 4%, (Е=0, 1, ... 
..,М—1). С учетом этого перейдем от задачи принятия оптималь- 
ного решения о переданной последовательности символов @"),; на 
основании анализа непрерывного процесса х (і) к эквивалентной 
задаче оптимального оценивания на основании анализа решетча- 
той функции х;|^]. Последнюю можно свести к известной задаче 
оценивания состояний дискретного марковского процесса на фоне 
белого шума [10, 88]. Для этого необходимо декоррелировать зна- 
чения процесса (1.61), описываемого решетчатой функцией х, [8]. 
С учетом (1.61) представим 


п | 
«= У ас п, [6], (1.63) 


р=—(п—1) 


где решетчатые функции 4[А], С[р] и п. [5] определяются после- 
довательностями чисел соответственно 4‹®),;, Ср и п(®);. 

Энергетический спектр №т (о) функции п,[&] определяется со- 
отношением [93] 


№ | (1.64) 


Мт (о) = —® — 
г (6) 6 >. 
а Үздо) — спектр функции # (1. 
Как видно из (1.64), декорреляцию значений процесса х„[А] 
можно обеспечить путем его дополнительной обработки дискрет- 
ным фильтром с функцией передачи Үт, (о), если 


Ул @Р=Т/ У ү (0+ 2. г} 


1=— со 


2 
, 


2л 
Үл СЕ 


(1.65) 
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Энергетический спектр Мт! (о) решетчатой функции п; [А], явля- 
ющейся результатом преобразования процесса п;[А] декоррели- 
рующим фильтром, равен | 


Мт (ш) = №2, (1.66) 
откуда 


ха = УЧР] + л, [6]. (1.67) 
р=0 


Здесь В[р] — решетчатая функция, определяющая импульсный 
отклик эквивалентного дискретного фильтра, имеющего функцию 
передачи 


Ү 7 (60) = Ст (о) Ут! (о), (1.68) 


где Ст (о) — спектр решетчатой функции С[р] в (1.63). 

Любые значения п; [5] являются некоррелированными нор: 
мальными случайными величинами [93]. Таким образом, рассмат- 
риваемая задача свелась к оценке последовательности @#№),; на 
основании анализа отсчетов на выходе эквивалентного дискретно- 
го фильтра с функцией передачи (1.68), наблюдаемых на фоне не- 
коррелированных нормальных случайных величин. Последователь- 
ное включение фильтра СФ (0), согласованного с сигналом &(К, 
дискретизатора [устройства выбора отсчетных значений на выходе 
СФ (5) | и декоррелирующего дискретного фильтра ДДФ с функци- 
ей передачи Ут! (о) образует отсчетно-обеляющий согласованный · 
Фильтр [109] (рис. 1.13). На рис. 1.14 приведена структурная схе- 
ма устройства, эквивалентного устройству на рис. 1.13 и часто на- 
зываемого моделью со сдвигающим регистром [88]. При этом, как 
показано в [111], величина ув (1.67) равна и—1. 


ї= КТ 1 [к] 
К 
Рис. 1.13. Структурная схема отсчет- [се | Га |= 
но-обеляющего согласованного филь- - 
тра: х: [А] =ха1 [А] АИИ __] 


Рис. 1.14. Модель отсчетно-обеляющего согласованного фильтра (модель со 
сдвигающим регистром): х.[А] = х; [8], па [4] =пи1 [А] 
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Состояния а) ое (**1) Перейдем теперь к оценке по- 
00 следовательности состояний диск- 
ретного процесса @[Е]. Состояни- 


01 ем 0" в момент времени &, назо- 
10 вем конечную последовательность 

00 = (а[^—1], а[е—2], ..., а[8— 
11 —п+1]). Общее число возмож: 


ных состояний в момент {, равно 
т". Конкретное і-е состояние 
обозначим 0: (і= 1, 2, ..., т"-!). 
Рассматриваемый процесс является марковским, поскольку услов- 
ная вероятность состояния 0+) при условии, что известны все пре- 
дыдущие состояния, равна 


Рис. 1.15. Диаграмма возможных пе- 
реходов #&(*); (т=2; у=2) 


р (90809 |000), 000), .., 908) = р (аа [«— Ц, 
а[5 — 2], .., а[0]) = р(9(+0|4[8— 1], [8—2], ..., 418—0 + 2]) = 
= р (0 |00), (1.69) 


Пару состояний (а, 0%) определим как переход Е®) в момент 
времени {#. Число возможных переходов из данного [-го состояния 
01% в очередное состояние а(®+) равно, очевидно, числу т возмож- 
ных значений символа 4 [5], так что общее число возможных пере- 
ходов Ё(® равно т” (рис. 1.15). Конкретный переход (01, о") 
из состояния 0") в состояние ю:(*) обозначим Е. 

Поскольку для любой реализации процесса 4[5] имеется вза- 
имно однозначное соответствие между последовательностью состоя- 


ний а= (000), 000, ..., а(М-9) и последовательностью переходов &= 
= (20), Е), ..., Е0-2)), то для оценивания ‘переданной последова- 
тельности информационных символов 4[0], а[1],...,а[М—!] до- 


статочно определить реализованную последовательность состоя- 
ний. Заметим при этом, что априорные вероятности р(а) любых 
последовательностей состояний будут одинаковы, если рассматри- 
вать передачу независимых и равновероятных информационных 
символов. Действительно, с учетом (1.69) имеем 


р (9) = р (001—1) [007-2), 001—3), , 000) р (им), ИМ ,.., 90) = 
— р (0-2) р (000—2) | 001—3), о (0) р (000—3), , о00)) = 
М1 
= Пр (И-П |0 ®)}, 
к=0 


причем р(а(®+)|0%) =1/т. В этих условиях последовательностью 
состояний, оптимальной в смысле как максимального правдоподо- 
бия, так и максимальной апостериорной вероятности, является та 
последовательность а, которая максимизирует функцию правдопо- 
добия р(Х,|а), где Х, — наблюдаемая на выходе устройства рис. 
1.14 последовательность величин хг[]. Поскольку эти величины 
статистически независимы, 


р(Х, |а) = ПР (а [®} 0). (1.70) 
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Заметим при этом, что 
р (хаз ГЕО) = р (ха [611410], 4[1,..., 410—1) = 
= р(х; [|4 [8 — лп -- 1], а [2 —п -- 2],..., а [А]) — 
= р(х [|0080 000) = р (х. [АЈ[200)), 


Таким образом, искомой оценкой последовательности состоя- 
ний рассматриваемого дискретного процесса является такая по- 
следовательность а, которая максимизирует величину Пр (х,„1[5] | 

А 


[500) или обеспечивает минимум величины — Х р (хе [А] |5). С 
учетом (1.67) 
1 | 1 2 
р (ха ПЕПЕ) = ер —- [ИН У РВ), 


где 0°? — дисперсия процесса и;1[5]. Следовательно, искомая по- 
следовательность состояний должна обеспечивать минимум вели- 
чины © (а) вида 


0 (а) = У) о (Е), (1.71) 


Ё 
где 


п—1 ` % 
о (Е) = (ха У 4—2 ВР. 


` р=0 А 


В соответствии с методом динамического программирования вмес- 
то «слепого» перебора переходов Ё или последовательностей 
ЧЕ], минимизирующих © (а) в (1.71), осуществляется целена- 
правленный перебор с постоянным приближением к искомому ре- 
шению на основе использования рекуррентной процедуры [3] 


6 (1) = тіп (8 (©) -- в (50%). (1.72) 


Поясним смысл (1.72). Каждому і-му состоянию 0;0+) (1=1, 
2,..., тп-Т) соответствуют, очевидно, лишь т возможных перехо- 
дов (0; из определенных т состояний а!) (рис. 1.15). Из т 
сумм в правой части (1.72), соответствующих указанным перехо- 
дам, необходимо выбрать наименьшую. При этом в качестве 
© (а) необходимо выбирать величины (1.72), полученные на пре- 
дыдущем этапе вычислений и соответствующие каждому [-му из 
т рассматриваемых состояний а) в переходах Е. В результате 
к очередному (Е-+1)-му этапу вычислений получаем т”-! значе- 
ний величины © (0(®+!)), соответствующих всем возможным состоя- 
ниям а; 1) и единственным переходам Ё"; в каждое из них. Ина- 


че говоря, (1.72) можно представить в виде следующих т"! ра- 
венств: 


О (абе = тіп [© (ою) ур, 121,9, , тті. (1.73 
(9(+1)) тіп [ (900) о (509), 1 э Т (1.73) 
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Состояния а) а) иб") При известном начальном со- 
00 0—0 стоянии а) каждому і-му значе- 

01 нию 04%) соответствует единст- 
венная последовательность пере- 

10 ходов. В случае, когда известно 
и конечное состояние а), это 03- 
начает возможность определения 
единственной последовательно- 
сти переходов из состояния а!) в 
состояние а), т. е. возможность 
получения оптимальной в рассматриваемом смысле оценки после- 
довательности переданных символов 4[8] на основании анализа 
реализации процесса х;1[8]. В реальных условиях необходимость 
знания начального состояния процесса не является слишком жест- 
ким требованием, поскольку последовательности переходов, начи- 
нающиеся с ошибочно выбранных значений состояния а!(!), с боль- 
шой вероятностью прерываются на некотором р-м этапе вычисле- 


ний. Иначе говоря, среди переходов Ё(2), в состояния 02+) не бу- 
дет ни одного, который бы начинался от состояния а(Р), соответст- 
вующего последовательности состояний, имеющей ошибочно вы- 
бранное начало. На рис. 1.16 последовательность, обрывающаяся в 
состоянии @(Р)= (00), является типичным примером последователь- 
ности состояний с ошибочно выбранным началом. 

С другой стороны, рассмотрение диаграмм переходов Е®п 
(рис. 1.16) показывает, что для принятия решения относительно 
передаваемых символов обычно нет необходимости анализировать 
всю переданную последовательность 4[®], так как к состоянию 
0%) с большой вероятностью из всех последовательностей состоя- 
ний вплоть до некоторого о-в) остается лишь одна последователь- 
ность, если значение 6 достаточно велико [88]. 

Необходимость использовать декоррелирующий дискретный 
фильтр с функцией передачи (1.65) существенно затрудняет реа- 
лизацию рассмотренного метода приема, поскольку даже процеду- 
ра синтеза этого фильтра является ‘достаточно трудоемкой. Допол- 
нительные сложности возникают тогда, когда параметры канала 
изменяются во времени. В то же время отсчетно-обеляющий 
фильтр (рис. 1.13), предусматривающий процедуру декорреляции 
выборочных значений на выходе согласованного фильтра, не явля- 
ется единственно возможной реализацией обработки сигналов, 
ориентированной на последующее применение метода динамиче- 
ского программирования. 

Рассмотрим метод обработки, основанный на использовании 
модифицированного алгоритма Витерби [2, 122]. В соответствии с 
(1.57) реализация алгоритма приема «в целом» предполагает не- 
обходимость определения последовательности переданных сигна- 
лов у(Ь і), максимизирующёй величину 


(№М—1) Тат (№—1) Т+4-п7 
И =2 [|  х0уф д [ уда, 
0 
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Рис. 1.16 Типичная диаграмма пе- 
реходов Ё), (т=2; у=2) 


0 
40 


і = 1, 2, ...9 тм. 
С учетом (1.58), (1.59) и (1.61) 


(№) М1 (Е) (А хх Е) 
1; 2 У! а х) У) У! (8 400) Ср _р. (1.74) 
6—0 е=0 р=0 

Для определения последовательности символов 4"), ;, максими- 
зирующей величину 1\0; так же, как и при использовании алго- 
ритма Витерби, можно применить метод динамического програм- 
мирования. Для этого достаточно определить соответствующую 
пошаговую рекуррентную процедуру максимизации М: 


(91) фо У а) х(®) — А У 400 40) С, = 
| — У ЧЕМ У дбн М 2р 


— у’ 9) +949) х — С, (49)? — 249) У С, 49—®). (1.75) 
1 


Как видно из (1.75), на очередном 4-м этапе вычислений при 
нахождении значений величины \,;(9+) и известных значениях 
1:9 в рассмотрении участвуют 9-й (по порядку следования) ин- 
формационный символ 49): а также п 1 предшествующих сим- 
волов 0,4" ({Р=1, 2,..., п 1). Поэтому вновь используем поня- 
тие состояний 09) процесса [А]: 09= (а[9—1], а[9—2], ... ‚ 419— 
—п+1]). Каждому і-му состоянию 0+) :(1=1, 2,. тп!) соот- 
ветствуют, как и ранее (рис. 1.15), лишь т возможных переходов 
29); из определенных т состояний 09. Выберем из этих перехо- 


дов такой (9, который соответствует максимальному значению 
У 9+0. Иначе говоря, для каждого і-го состояния а:9+!), однознач- 
но связанного с определенным 4,9, при наблюдаемом значении 
Х9) путем перебора соответствующих /-х состояний 0/9 и связан- 
ных с ними значений 9), 449-10, 2:092), ..., 119%) определим 


максимальное значение №;9+!) и связанный с ним переход Ё: 
| 2 
(+ ) 249) х0 С, ( 4) 4- 
п 
тах 245 С, 4" | (1.76 


=] 


В результате к очередному (9+1) -му этапу вычислений получаем 
тт! значений 17;9+), соответствующих всем возможным состоя- 
ниям 0;9+!) и единственным переходам Ё; в каждое из них. 

Последовательность состояний, соответствующая максимально- 
му значению №;00, выбирается точно так же, как и при использо- 
вании классического алгоритма Витерби. Можно показать [2], что 
рассмотренная процедура (рис. 1.17) соответствует оптимальному 
приему «в целом». 

В качестве примера использования процедуры (1.76) рассмот- 
рим обработку последовательности (1.56) сигналов, имеющих дли- 
тельность ЗТ, т. е. п=3. Пусть Со= 1; С = С_,=0,4: Со= С_==0,1. 


41 


#=АТ Рис. 1.17. Схема приема «в целом» 
х(ё) с использованием модифицированно- 
о СФ(9) го процессора Витерби (МПВ) 


В соответствии с (1.61) легко построить модель со сдвигающим ре- 
гистром для формирования отсчетных значений х„(®) (рис. 1.18). 
На рис. 1.19 показана диаграмма переходов Ё9);, соответствующая 
модели на рис. 1.18 для конкретных чередований символов 4[9] и 
значений шума п; [4]. Начальное состояние, равное а), = (—1, —1), 
полагается известным, так что начальные условия имеют вид 
Ио), = 0; №0). = №0). = №60), = — 00, 

Как и при классическом алгоритме Витерби, в данном случае 
нет необходимости ожидать окончания переданной последователь- 
ности символов для выбора соответствующей траектории переходов 


Ёй. Действительно, как видно из рис. 1.19, уже начиная с третьего 


ЕЕ 


4143) 


Рис. 1.18. Формирование значений х[4] с помощью сдвигающего регистра: 
х[9] =хе [9], п [9] =пв[9] 


9 0 7 2 3 4 5 6 
4/9*2] -1 1 -7. -] 1 7 1 
а [0+1] 1 -1 1 -1 -1 1 1 
4/9] 1 1 -1 1 -1 -1 ] 


п[9] 005 ол 005 -005 -01 005 о 
х[ 9] 085 11  -0,15 0,15 —-11  -0,75 1,1 
а) 
1 (-1-1) 
2 (-1 1) 
3(1-1) 
4(1 1) 


Решение “ 7 7 7 7 


Рис. 1.19. Диаграмма переходов Ё();; при известном начальном состоянии 00); 
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шага вычислений (9==3), однознач- 
но определяется траектория перехо- 
дов (обозначенная точками), соот- 
ветствующих нереданной последова- 
тельности 4[0], 4[1]| ит. д. Кроме 
того, при неправильном выборе на- 
чального состояния уже через не- 
сколько шагов вычислений ошибоч- 
ная траектория сливается с траек- 
торией, соответствующей передан- Рис. 1.20. Диаграмма переходов 
ным символам. Поэтому в принципе 5и при начальных условиях 
возможен режим со случайным вы- (1.77) 

бором начального состояния. Однако наилучшим при неизвест- 
ном начальном состоянии, по-видимому, является выбор началь- 
ных условий 


У =0, і=1, 2, ти. (1.77) 


При этом на первом же шаге вычислений (9=0) одновременно 
начинается т%-! траекторий переходов, одна из которых («пра- 
вильная») соответствует переданным символам, а остальные явля- 
ются ошибочными. Однако уже через небольшое число шагов вы- 
числений (на рис. 1.20 — через три шага) все ошибочные траекто- 
рии, как правило, обрываются. 

К числу последовательных вычислительных процедур, направ- 
ленных на подоптимальную реализацию приема «в целом», отно- 
сится и алгоритм Р. Чанга и Дж. Ханкока, упомянутый в [88]. 
Однако реализация этого алгоритма сложнее, чем рассмотренных 
алгоритмов, использующих методы динамического программиро- 
вания. Причина этого связана с тем, что кроме прямой рекуррент- 
ной процедуры на каждом шаге вычислений необходимо выпол- 
нить также обратную подобную процедуру, требующую знания 
анализируемой реализации процесса х(ї) в течение всего передан- 
ного сообщения. Сложность такого устройства обработки линейно 
растет с ростом числа переданных символов, что резко снижает 
его практическую ценность. 


1.3.6. Последовательные вычислительные процедуры 
реализации поэлементного приема 


Как отмечалось в п. 1.3.3, реализация оптимальных методов по- 
элементного приема существенно усложняется с увеличением 
времени памяти канала, что связано с необходимостью усреднения 
по т"! возможным комбинациям как предшествующих, так и по- 
следующих символов. Применение же подоптимальных алгорит- 
мов, предполагающих отказ от такого усреднения (например, 
(1.53)), эффективно лишь в условиях сильных помех, когда влия- 
ние межсимвольной интерференции не является определяющим. 

Интерес к реализации оптимального поэлементного приема свя- 
зан также с тем, что в ряде случаев (например, при использовании 
корректирующих кодов) важно обеспечить минимальную вероят- 
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ность превышения числом ошибочно принятых символов заданного 
значения. В то же время при приеме «в целом» всего сообщения 
ошибочные решения могут быть связаны с произвольным, в том 
числе и очень большим, числом ошибочно принятых символов. 
Применение рекуррентных вычислительных процедур, как и при 
приеме «в целом», позволяет упростить реализацию поэлементного 
приема. Рассмотрим алгоритм работы оптимального последователь- 
ного составного приемника [1]. Пусть решение об очередном К-м 
переданном символе принимается на основании анализа процесса 
х (1) на интервале [0, (&+1-+20.)Т], где О. — целое положительное 
число, определяющее задержку в принятии решения. Очевидно, что 
при выборе О.<п—1 энергия сигнала, соответствующего рассмат- 
риваемому К-му символу, используется не полностью, в то время 
как значительное превышение величиной О. значения п | к су- 
щественному эффекту привести не должно. Рассмотрим подробно 
случай О. —=и— 1. Полагая передаваемые информационные символы 
независимыми и равновероятными, процедуру принятия решения, 
оптимальную в смысле критерия максимума отношения правдопо- 
добия, можно свести к определению символа 4,®), максимизирую- 


Н 6 
шего совместную плотность вероятности р“ = р( 4, 00, 


25), где Ц), — вектор многомерной выборки, описы: 
вающей анализируемую реализацию процесса х(і) на интервале 
[РТ, (р+1)Т]: 
ре У У р, (1.78) 
а ) Ра) 
где р(® 825) = р( 4%, а, а?а), Ц, , Ш), Сумми- 


рование в (1.78) производится по всем т возможным значениям 
р 
каждого из символов “ТО, , 0+2). На каждом Ё-м шаге не- 


обходимо вычислить т значений величины р‹"®), соответствующих 
всем т значениям символа 4,“), и определить наибольшую из 
НИХ. 

Рассмотрим величину р(® +0.) в (1.78): 


рб 803) — р (0023) | а) ато, ..., а(®+?а) и), ..., ит.) х 


А 84-1 кър вр, —1 
хр( 4%, ато, ..., аа), 00)... ЦТ). (1.79) 
В условиях воздействия «белого» шума вектор многомерной 

ки (+08) а (808—1) (0) 
выборки О" з! не зависит от Ы" з /, ‚Их. Кроме того, 


при ограниченной длительности функции 0 (#) в (1.56) вектор 
и) не зависит от символов, предшествующих символу 


а —'+1 Учитывая также независимость передаваемых симво- 


лов, имеем из (1.79) й 
р(* +р,) = р (0(* 28) | ЧР", , а0+?а)) х 


хр ( а, а) а, ат, 0, . ‚„ ЦТ. —0) р (а +2з)} 
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ИЛИ 
рб 08 — р (4008) р (цн) | аан), ао) у 
х ур рано, 1.80) 
а08—1) 


где суммирование производится по всем т значениям символа 
1,4-0. Как видно из рекуррентного соотношения (1.80), на 2-м 
этапе вычислений для определения всех требуемых т?з значений 


величины р(“*+7з) в (1.78) достаточно вычислить лишь величины 
р (О | Арт) аа), поскольку значение р" %28—!) 


было определено на предыдущем этапе, а р( аа) = 1/т. 
Следует заметить, что необходимость суммирования (усредне- 
ния) в (1.78) по всем ВО. символам, следующим за анализируе- 
мым, снижает эффективность рассмотренной рекуррентной проце- 
дуры и по сложности реализации приближает такой метод приема 
к приему по алгоритму (1.49). 
Нелинейный характер квязи величин р 


(1.80) затрудняет аналитическую оценку эффективности рассмот- 
ренного алгоритма поэлементного приема. В [1] приведены резуль- 
таты моделирования для п=6 (рис. 1.21), из которых следует, что 
оптимальный последовательный составной приемник при Оз=5 дей- 
ствительно близок по эффективности к приемнику в предельном 
случае Ю;э-оо. Для сравнения на рис. 1.21 приведены также ре- 
зультаты для гармонического кор- 
ректора на трансверсальном фильт- р 
рес 15 отводами и, с другой сторо- 

ны, вероятность ошибочного приема нический · | 
при отсутствии межсимвольной ин- корректор ! 
терференции и использовании сиг- 10” 
налов с той же энергией, что и в 
моделируемом канале. Как видно 

из приведенных зависимостей, опти- _, 
мальный последовательный состав- 1 
ной приемник при О. >п—1 практи- 


(0) у 0+2.) в 


Классические 
чески реализует потенциальную по- #/ сигмалы (без \ 
ә межсимдольной 
мехоустоичивость В рассматривае- -; интерференции) К 


мом канале с межсимвольной интер- 20 
ференцией (энергетический проиг- 
рыш около 1 дБ), в то время как 
приемник с гармоническим коррек- 


| ы аа № —— 
тором имеет ощутимый энергетиче Р р 2 ЊЕ; 
ский проигрыш (около 5 дБ в обла- 

сти р= 10-2... 10-3).- Рис. 1.21. Результаты моделиро- 


В то же время следует учесть, вания оптимального последова- 
что рассмотренный в п. 1.3.5 прием- тельного составного приемника и 


приемника с гармоническим кор- 
ник на основе модифицированного ректором 
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алгоритма Витерби должен обеспечивать вероятность ошибочного 
приема, близкую к той, которая имеет место в случае О.>5 (рис. 
1.21), но значительно проще в реализации, чем оптимальный по- 
следовательный составной приемник. 


ГЛАВА 2 


ДИСКРЕТНЫЕ СИГНАЛЫ С ОГРАНИЧЕННОЙ 
ПОЛОСОЙ ЧАСТОТ 


2.1. МЕТОДЫ ОГРАНИЧЕНИЯ ПОЛОСЫ ЧАСТОТ 


Сигналы с классическими видами фазовой манипуляции (ФМ 
сигналы), включающей скачки фазы колебания на 180°, и частот- 
ной манипуляции (ЧМ сигналы) с разносом частот не менее 1/Т 
обладают широкой полосой частот и высоким уровнем внеполосных 
излучений [17]. Естественным путем снижения уровня внеполос- 
ных излучений при заданной ограниченной полосе частот для ФМ 
сигналов может являться уменьшение амплитуды огибающей в мо- 
менты перескока фазы колебания. Такие изменения огибающей ха- 
рактерны для реакции узкополосного фильтра на воздействие по- 
следовательности ФМ сигналов. При необходимости еще снизить 
уровень внеполосных излучений применяют более сложные законы 
изменения огибающей сигнала, хотя и при этом в моменты переско- 
ка фазы колебания его амплитуда оказывается равной нулю. На- 
пример, применение двоичных ФМ сигналов $, (Г) с комплексной 
огибающей вида 


5. (В = (— 1) зп (л Т) (Т), О ШТ; г= 1, 5, 


позволяет получить практически предельные значения для уровня 
внеполосных излучений при п> 10. 

В дальнейшем такие методы ограничения спектра, использую- 
щие уменьшение значений огибающей в моменты перескока фазы 
колебания, будем называть амплитудными. 

При частотной манипуляции амплитудные методы ограничения 
полосы сравнительно мало эффективны. Это подтверждается, в 
частности, и тем фактом, что амплитудные изменения огибающей 
реакции узкополосного фильтра на воздействие последовательно- 
сти ЧМ сигналов крайне незначительны. В этом случае ограни- 
чить полосу частот и снизить уровень внеполосных излучений мож- 
но, например, уменьшив индекс манипуляции, что в современных 
системах связи реализуется соответствующим выбором закона из- 
нения фазы колебания на всем интервале существования сигна- 
ла [77]. " 

Уровень внеполосных излучений для ФМ сигналов также мож- 
но уменьшить путем выбора соответствующего закона изменения 
фазы, а именно при переходе от скачкообразного изменения фа- 
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зы колебания в моменты манипуляции к плавному [17, 55, 68, 
&1, 112]. 

Дополнительные преимущества такого метода ограничения 
полосы по сравнению с амплитудными связаны с отсутствием 
амплитудной модуляции в результирующем колебании, что особен- 
но важно при использовании в радиопередающем устройстве ак- 
тивных приборов, работающих в нелинейном режиме. 

Для многопозиционных ФМ. сигналов уровень внеполосных из- 
лучений можно уменьшать, применяя специальные методы преоб- 
разования информационных последовательностей, при которых 
исключаются определенные скачки фазы колебания. Методы, при 
которых обеспечивается постоянство амплитуды излучаемых коле- 
баний, а уровень внеполосных излучений снижается за счет выбо- 
ра определенной фазовой структуры, назовем фазовыми. Они чаще 
применяются на практике, особенно в условиях жесткого ограни- 
чения пиковой мощности радиопередатчика. 

Можно одновременно использовать амплитудные и фазовые ме- 
тоды. Исторически этот путь является одним из первых путей 
уменьшения ширины спектра [56]. Примером является ограниче- 
ние спектра ЧМ сигналов путем их фильтрации с помощью изби- 
рательных цепей высоких порядков. В этом случае результирую- 
шее колебание на выходе фильтра будет иметь как амплитудные, 
так и фазовые изменения. Подобные методы могут быть названы 
амплитудно-фазовыми. 

При использовании рассмотренных методов ограничения поло- 
сы частот длительность сигналов может как совпадать с длитель- 
ностью информационного символа Т, так и превышать ее. Кроме 
того, данному информационному символу может соответствовать 
либо сигнал определенной формы, либо конечное множество раз- 
личных сигналов (при наличии зависимости формы сигнала от 
предыдущих информационных символов). При этом целесообразно 
рассмотреть следующие возможные случаи. 

Независимые сигналы длительностью Т. Длительность сигнала 
равна длительности Т информационного символа. Форма сигнала 
однозначно определяется передаваемым информационным симво- 
лом и не зависит от предшествующих. 

Зависимые сигналы длительностью Т. Длительность сигнала 
равна Г, но форма сигнала зависит как от данного информацион- 
ного символа, так и от одного или более предшествующих*. 

Независимые сигналы длительностью иТ. Данному информаци- 
онному символу соответствует единственный сигнал определенной 
формы, длительность которого превышает в и раз значение Т. В 
отличие от предыдущих случаев излучаемое колебание представ- 
ляет собой результат интерференции (наложения) сигналов, соот- 
ветствующих передаваемым информационным символам, так что 


* Термин «зависимые сигналы» отличается по смыслу от подобного терми: 
на, использованного в [83], поскольку не предполагается наличия какой-либо 
связи между последовательно передавазмыми информационными символами. 
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его форма зависит от комбинаций информационных символов (как 
предшествующих, так и последующих). 

К этим же сигналам условно будем относить и сигналы дли- 
тельностью пТ, формируемые при увеличении объема канального 
алфавита. Каждый сигнал однозначно соответствует определенной 
комбинации из п информационных символов исходного алфавита. 
При этом предполагается отсутствие интерференции между таки- 
ми последовательно передаваемыми сигналами. 


Зависимые сигналы длительностью ИТ. Как и в предыдущем 
случае, вид суммарного излучаемого колебания зависит от ком- 
бинаций информационных символов, но при этом на форму коле- 
бания влияет и зависимость формы сигнала от предшествующих 
СИМВОЛОВ. 

При выборе методов ограничения полосы частот необходимо 
учитывать сложность аппаратурной реализации устройств форми- 
рования и излучения колебаний и связанные с этим аппаратурные 
погрешности, приводящие к увеличению уровня внеполосных из- 
лучений формируемого сигнала. Например, реализация сложных 
законов изменения амплитуды и фазы колебания требует, как пра- 
вило, применения цифровой или дискретно-аналоговой техники 
[49]. Таким устройствам присущи определенные погрешности, свя- 
занные с дискретизацией сигналов и с их квантованием по ампли- 
туде [93]. Значение этих погрешностей в ряде случаев может ока- 
заться достаточно большим, что приведет как к искажению спект- 
ра колебания вблизи несущей частоты, так и к увеличению уровня 
внеполосных излучений формируемого сигнала. 

Выбор метода ограничения полосы частот связан и с применяе- 
мым методом демодуляции сигналов. Например, при реализации 
алгоритмов оптимальной когерентной обработки сигналов форми- 
рование опорного колебания в ряде случаев сопряжено со значи- 
тельными трудностями, особенно при использовании сигналов со 
сложными законами изменения фазы колебания [68]. В то же 
время более простые законы изменения фазы колебания [77, 99, 
112], хотя и приводят к некоторому ухудшению спектральных ха- 
рактеристик излучаемых сигналов, но позволяют резко снизить по- 
грешности при реализации демодуляторов. 

Рассмотрим представление последовательностей сигналов, сфор- 
мированных с использованием различных методов ограничения по- 
лосы частот. 


2.2. АМПЛИТУДНЫЕ МЕТОДЫ 


Независимые сигналы длительностью Г. Последовательность из 
№ ограниченных по полосе сигналов $, (#) с фазовой манипуляци- 
ей на 180° можно представить в виде 


у = У а( Т) аю созо, і, Оі МТ; г=1. 2. (2.1) 
2=0 о. 
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где 

| г=], 
— |, г— 2, 
причем огибающая а (і) каждого сигнала 5, (і) имеет длительность 
Т, а значение 4,®) зависит лишь от индекса г данного А-го инфор- 
мационного символа. В качестве примера на рис. 2.14 — в пока- 
зана комплексная огибающая 


уе (= За (1—2 Т) а) (2.2) 
0 
последовательности для некоторых часто используемых видов 
огибающей а({) [17]: трапецеидального (рис. 2.1,а) 
[ До 1/5, 0<#<5, 
а() =} А, 5<#<Т—5, (2.3) 
(4,(07—0/5, Т—5%1<Т; 


00 = | 


вида ѕіп х (рис. 2.1,6) 
| а( = А, зт(лИТ), 09/97; (2.4) 
вида $112 х | (рис 2.1,в) 


5 (1 тт) = Аозіпа( г.) оТ, (9.5) 


Значения 1з соответствуют передаваемым символам 1 и 0, по- 
следовательность которых также приведена на рис. 2.1. 


% | 


ШИ 
ДАИ А И: 
Лет *\”] 


Рис. 2.1. Комплексные огибающие у.({) последовательностей независимых 
(а—в) и зависимых (г) ФМ сигналов длительностью Т с огибающей трапецеи- 
дального (а, г), ѕіпх (6), ѕіп2 х (в) видов 
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В рассмотренных сигналах уровень внеполосных излучений 
снижался за счет уменьшения амплитуды колебания в моменты 
времени, кратные интервалу манипуляции Т. При этом никак не 
учитывалось, что не всегда в указанные моменты происходит ска- 
чок фазы колебания. Принимая это во внимание, перейдем к за- 
висимым сигналам. 

Зависимые сигналы длительностью Т. Последовательность 


№—1 
у = У а, (РТ) 4 соѕо, і, ОФАТ; г=1, 2; 1=1,2,.., 1, 
0 
(2.6) 
имеет комплексную огибающую 
М1 
у (= Уа, (—ЕТ)а®). (2.7) 


&=0 


Функция а:(1—ЁЕГ) на А-м временном интервале в (2.7) зави- 
сит от данного А-го информационного символа, а также от одного 
или более предшествующих символов. Так, при зависимости лишь 
от одного символа 4, амплитуда колебания в момент манипу- 
ляции вообще не изменяется, если 4,“ =а,®). При несовпадении 
соседних информационных символов форму а;(Т) выбирают исхо- 
дя из требования снижения уровня внеполосных излучений анало- 
гично тому, как это делалось при выборе независимых сигналов 
длительностью Г. Как легко убедиться из рис. 2.1,г, каждому зна- 
чению г (г=1,2) на рассматриваемом интервале времени [/7, 
(«-+1)Т] будет соответствовать одно из двух возможных значений 
индекса і ([.=2). При этом в случае, если значения информацион- 
ного символа на (^—1)-м и Р-м интервалах совпадают (4, = 
= 1,4%), функция 0: (—АТ) = Ао в области от {=АТ по крайней мере 
до {= (А+1) Т. При несовпадении указанных символов форму 
а; ({—кТ) выбирают с учетом (2.3). Такие сигналы обладают мень- 
шим уровнем внеполосных излучений и в то же время имеют 60- 
лее низкий уровень амплитудной модуляции. 

Независимые сигналы длительностью пГ. Такие сигналы обла- 
дают высокой скоростью убывания уровня внеполосных излучений. 
Комплексная огибающая 5, (Г) сигнала, соответствующего г-му ин- 
формационному символу, может изменять свой знак на интервале 
существования сигнала, например, из-за наличия скачков фазы на 
180° (обычно в моменты времени, кратные Г) высокочастотного за- 
полнения 5, (і). Заметим, что такие скачки фазы не связаны с пе- 
редаваемой последовательностью информационных символов, по- 
скольку при этом рассматривается сигнал $,(1Г), соответствующий 
одному символу. Представим $ (і) в форме 5х (#) =4,А (і), так что 


- М 
у() = У А(1— ЕТ) 009) соѕо, Ё (2.8) 
=0 = 


причем функция А ([) имеет длительность п7. 
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Комплексная огибающая этой последовательности 


М—1 | 
У. = У А(— ЕТ) а) (2.9) 
Е=0 
При этом вид уг (Ё) на временном интервале [АТ, (Е-+п)Т] опреде- 
ляется рассматриваемым Ё-м информационным символом, а также 
(6—1) -м, (6—2) -м, ..., (8—п+1)-м предшествующими и (2+1) -м, 
(6+2) -м,..., (А+0—1)-м последующими информационными сим- 
волами. В качестве примера на рис. 2.2 представлен вид /-го члена 
последовательности (2.9) (п=4) для 


А0) = Азта АА О<ілт. (2.10) 

Здесь штриховой линией показаны члены последовательности 

(2.9) при А=1—1, 1—2, 1—3 и А=1+1, 1+2, 1+3, определяющие 
форму суммарного колебания у(Г) на интервале [АТ, (А+-и)Т]. 

К независимым сигналам длительностью пГ, как отмечалось в 
$ 2.1, отнесем также сигналы, формируемые при увеличении объема 
канального алфавита. В рамках амплитудных методов ограничения 
полосы такие многопозиционные сигналы формируются следующим 
образом. Каждому из двух возможных (0 или 180°) значений на- 
чальной фазы соответствует 2"! возможных форм сигнала. Полосу 
занимаемых частот сокращают, одновременно увеличивая в п раз 
длительность сигнала и выбирая форму комплексной огибающей 
5. (1). Число возможных форм таких сигналов длительностью п7 
равно М=2”. Например, объединяя информационные символы по- 
парно (п=2) и ставя в соответствие каждой комбинации символов 
определенную форму комплексной огибающей $, (і), можно перей- 
ти к 4-позиционным сигналам. При этом комплексная огибающая 
случайной последовательности сигналов 

(А1) /2 03028) г (281) 4028) __ а4028+1) 
у= У 4 ро овту 26 о 9вТ), 
#=0 2 2 
Комплексная огибающая у, (Г) показана на рис. 2.3 для некоторых 
наиболее часто используемых видов огибающих Р(Г] и 09 (0): 


К=1+2 


= „А И 2/7 


\ 1 ИМА | 
(9 1:2 1-1 п 1+] А 1.31 1+4 155 276 1+7 

7 ! М \ \ { 
к=1-3 \_. к= “ /. Л 2 кар 


Рис. 2.2. Комплексная огибающая А({) вида зп х/х 
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м, 


Рис. 2.3. Комплексные огибающие ус (#) последовательностей независимых ФМ 
сигналов длительностью 2Т с огибающей трапецеидального (а), ѕіпх (6), 
ѕіп2х (в) видов 


трапецеидального (рис. 2.3,а) 


1/95, О<7< 295, 
Р(=А, 11, 95 9Т 95, 
( (27—0/25, 27—951 9Т, 
( 2/5, 0<1<5 
| 1, 8< < Т — 5, 
0(0= А, (7—0/, Тб < ТУ, 
| — 1, Т +5 << Т — 5, 


( (1—27)/5, ТЕТ; 
вида зшх (рис. 2.3,6) 
Р (2) = А, зш(лИ2Т) 0(0) = А, ѕіп(ліТ), 061627; 
вида ѕіп?х (рис. 2.3,в) | 
Р (= А, чт? (лИ2Т), 9 (= А, ѕіп? (лИТ) чп (1— ИТ), 0<1< 27. 


Здесь же приведена исходная последовательность двоичных сим- 
волов | и 0. Заметим, что в данном случае в излучаемом колебании 
отсутствует межсимвольная интерференция, несмотря на то, что его 
форма зависит от комбинаций предыдущих и последующих инфор- 
мационных символов. 

Так же, как и для сигналов длительностью Т (2.6), спектраль- 
но-временные характеристики последовательности сигналов можно 
улучшить, переходя к зависимым сигналам. 

Зависимые сигналы длительностью пТ. Аналогично зависимым 
сигналам длительностью Т преобразуем последовательность незави- 
симых сигналов (2.8) так, чтобы при повторении [ раз любого из 
информационных символов огибающая последовательности у (їі) на 
интервале времени длительностью (1—1) Т была постоянной. При 
этом задержка во времени такого интервала относительно моментов 
появления повторяющихся информационных символов определяется 
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видом функции А (Г) в (2.8). При несовпадении индексов г преды- 
дущего и рассматриваемого информационных символов вид комп- 
лексной огибающей передаваемой последовательности определяется 
выражением (2.9), что и обусловило выбранное название этих сиг- 
налов. С учетом изложенного представим 


М—1 
у = У 4, (1— ЕТ) 4) соз оз, г=1, 2; 1=1,2,.,[. (2.11) 
#=0 

Функции А; (Г) в (2.11) имеют длительность Т и определены в: 
интервале 0<1=—Т, что делает форму записи (2.11) аналогичной 
(2.6). Однако в отличие от зависимых сигналов длительностью Т 
при несовпадении индексов г последовательно передаваемых сим- 
волов форма функций А; (і) обусловлена не только одним или б0- . 
лее символами, предшествующими рассматриваемому, но и рядом 
последующих. 

Заметим, что использование таких сигналов при больших значе- 
ниях и (например, и2>4 для сигналов (2.10)) приводит к значи- 
тельному росту 2 в (2.11) и, как следствие, к существенному ус- 
ложнению устройств формирования и обработки сигналов. Поэто- 
му для зависимых сигналов обычно выбирают п=2...4 (рис. 2.4). 


% 


. Ду: и 
„РАЗУ“ ЧУ "АИ 


"ПЛАТ АЛ 
ПАТЕ БДА 


-А0 


/ м У У; \ 
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/ Ор \ \ У \ +/Т 
“К 2 3% ААА М Н 
У; / ИА 
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Рис. 2.4. Комплексные огибающие ус(?) последовательностей независимых (ау 
и зависимых (6, в) ФМ сигналов длительностью пТ с огибающей вида $іп х/х 
- для одиночного (— — —) и суммарного (—) сигналов 
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К зависимым сигналам длительностью пТ можно отнести и мно- 
топозиционные сигналы, форма каждого из которых определяется 
не только соответствующей комбинацией из п символов исходного 
алфавита, но и предыдущими и последующими п-разрядными ком- 
бинациями. 


2.3. ФАЗОВЫЕ МЕТОДЫ 
Независимые сигналы длительностью Т. Последовательность ИЗ 


№ ограниченных по полосе сигналов с фазовой манипуляцией мож- 
но представить в виде 


у (1) = А, У фт (1 — АТ) соѕ [о Ф) ((—ЕТ)], 
#—=0 


0 = #= МТ; Г = 1, 2, .... Т, (2.12) 
9 (ЕТ) = 00 0(— Т) пит, (2.13) 
где 
1 0<#=Т 
4 т: фт = |“ 7, 
4 ъ5 920 о 10; #>Т. 


В частном случае последовательности двоичных (т =2) ФМ сиг- 
налов, когда Ф, (1—АТ) = +л/2, выражение (2.12) отличается от 
(2.1) лишь значением начальной фазы колебания у(1). Однако в 
отличие от амплитудных методов в данном случае спектр ограничи- 
вается выбором соответствующего закона изменения фазы о (і), 
определяемым теми же соображениями, что и выбор а({) при амп- 
литудных методах ограничения спектра. В частности, при т=2 
аналогично (2.3) — (2.5): 

трапецеидальный закон изменения фазы 


[ 1/5, 0<1< 5, 
о(0) = | 1, 5<1< 7—5, (2.14) 
((7—1)/8, Т5<ЕЗ<Т.: 
вида $іпх | 
о(#) = ѕіп (л4Т7), 0<+#<7; (2.15) 
вида 5ѕіп? х 


ГА 


50 =-- (1—0 о) = (2), 0<:<Т. (2.16) 


Представив у(Р) в (2.12) в виде суммы двух квадратурных со- 
ставляющих | 


М—1 
000) = А, У фг(1— ЕТ) соѕ [Ф(®) (Е— АТ)] соѕ оу — 
=0 
М1 
А, У) фт (АТ) зіп [Ф090 (АТ) зіп о, Ь (2.17) 


Е—=0 
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рассмотрим в качестве примера формы функций соз[ф,®) (+-АТ)] 
и ѕіп[ф, (Е-АТ)] для зависимостей о(!) вида (2.14) — (2.16). 
Для 0о(#) вида (2.14) | 


соѕ [ф(®) (#— АТ)] = 


и) ЕТІС РТ +, 
$ 2 $ 
соз | 4 = 0, ЕТ 4- АЕ ИТ 5, 
| со (-3- аю (+071 — 
2! $ 
= (5 тни! (2+ 1) 5А - 1) Т; 
$ 
(2.185 
ѕіп [Ф(*) (#— Т) = 
ат), ЕТ ВТ + 5, 
=) 4%, ЕТ 51 (ИТ (9.19) 


дюз а 07), (6-1) Т5 (6 1)Т. 


Последовательности 0 (#) функций Фф, (1—ЕТ), а также Ө,(/) и 
9: (1) функций соѕ[ Фф, (2—АТ)] и ѕіп[ф. (7—7) ] приведены на 
рис. 2.5, откуда видно, что функция соз [ф‚® (—ЕТ) |, не зависящая 
от значения 4%, является периодической с периодом Т, в то время 
как функция ѕіп[ Фф: (1—ЕТ)] сохраняет информацию о последова- 
тельности передаваемых информационных символов. 


Рис. 2.5. Изменение фазы Ө0(#) и квадратурных составляющих Өг (Ё), 60, ({) ло- 
следовательности независимых ФМ сигналов 
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Таким образом, в рассмотренном случае первая квадратурная 
составляющая в (2.17) по существу не несет полезной информации 
о сообщении и могла бы вообще не передаваться без ущерба для 
достоверности приема и уровня внеполосных излучений. Однако 
именно наличие этой составляющей обеспечивает постоянство оги- 
бающей формируемого колебания. Кроме того, дискретные компо- 
ненты в спектре сигнала (см. $ 2.6), определяемые этой квадратур- 
ной составляющей, позволяют иногда достаточно просто выделить 
колебание несущей частоты при реализации когерентных методов 
приема. 


Можно убедиться в том, что отмеченные явления будут иметь 
место и в более сложных случаях выбора (т) в соответствии с 
(2.15), (2.16). Действительно, для (2.15) имеем 


с0$ [ф(®) (1—АТ)] = соѕ {> іП ЕЗ (—#т)} = 


ДЕ +2 > Е )% 2р 7-0—67)|, 
ЕТ<і<(А+1)Т, (2.20) 
ѕіп [02 (#—АТ)] = 400) іп 1 УП 20—87) | | = 


=2 у Л (яз ер) 4—7) ГАЗЕТ, (2.21) 
р=1 
где /,(2) — функция Бесселя 1-го рода р-го порядка [98]. 


Аналогично для (2.16) получим 


соѕ [Ф(%) (7— АТ)] = соѕ 1 і —с0$ = (—#т) } = 


нь ч) 


9 Ў Јр |=) ЅіП {(2р— 1) ЕЗ а) , 
ЕТ ЕП, (2.99) 
зіп [905 (2— АТ) = 09 віп {-- [1— соз 2 муу 


Сн) Г п) 
—2 7 (+ зт {2—1 [= 2л ет) ] }, 
ЕТ 5+ ПТ. (2.23) 


Так же, как и при амплитудных методах ограничения полосы, 
уровень внеполосных излучений можно уменьшить, переходя к за- 
висимым сигналам. 
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Зависимые сигналы длительностью Т. Последовательность таких 
сигналов можно представить в форме* 


№М—1 | я 
00) = 40У) фт Г) соз | в 090 и (ЕТ) = |; 
к=0 т 


0<1=—< МТ; Г = 1, 2, .... Т; і= 1, 2, ...) Г. (2.24) 


Закон изменения фазы колебания о; (1—ЁТ) на А-м временном 
интервале зависит от сочетания А-го информационного символа с 
одним или более предыдущими символами. По аналогии с ампли- 
тудными методами ограничения полосы при совпадении соседних 
символов фаза колебания не изменяется, т. е. 9;(1—ЕТ) =сопѕі, 
[АТ, (А+1)Т]|. При несовпадении индексов г предыдущего и рас- 
сматриваемого 2-го информационных символов закон изменения 
фазы колебания определяется видом функции 9([—ЕТ). В этих ус- 
ловиях имеется Г, возможных фазовых траекторий 20; (1—ЕТ)л/ 
т, причем индекс і зависит от г. 

Последовательности 0 (#) функций ао; (ЕТ) літ, а также 
Өг (Ё) и 0; () функций соѕ[4,00:(1—АТ) л/т] и ѕіп[4,;090;(1— 
—ЕТ) літ] зависимых сигналов длительностью Т, сформированных 
на основе независимых сигналов той же длительностью, приведе- 
ны на рис. 2.6 для функции о (і) вида (2.14). В этом случае каж- 
дому значению индекса г (7= 1,2) на рассматриваемом интервале 
времени [АТ, (2+1) Т| будет соответствовать одно из двух воз- 
можных значений индекса і (1= 2). 

Как видно из рис. 2.6,6, функция соѕ[4,0;(#—еТ) л/т] в отли- 
чие от аналогичной функции на рис. 2.5,6 представляет собой слу- 
чайную последовательность импульсов, которая, как и последова- 
тельность 6: (1) на рис. 2.6,в, содержит информацию о передавае- 


Рис. 2.6. Изменение фазы Ө0(/) и квадратурных составляющих @9с(1), 6.(#) по: 
следовательности зависимых ФМ сигналов 


* Подобные сигналы для некоторых частных случаев рассматривались 
Л. Н. Протопоповым. 
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мых информационных символах. Однако, как будет показано в 
$ 2.6, и в этом случае в энергетическом спектре случайной после- 
довательности передаваемых сигналов присутствуют дискретные 
компоненты. 

Независимые сигналы длительностью 27. К фазовым методам 
сокращения полосы занимаемых частот условно можно отнести во- 
обще метод повышения основания используемого кода в сочета- 
нии с многопозиционной фазовой манипуляцией. При неизменной 
скорости передачи информации в этом случае длительность эле- 
ментарного сигнала увеличивается в 1осот раз по сравнению с 
длительностью при т=2, что и приводит к сокращению ширины 
спектра. Последовательность передаваемых сигналов в этом слу- 
чае имеет вид (2.12) при о (і) =1. На практике широкое примене- 
ние получил метод двойной или квадратурной фазовой манипуля- 
ции (КФМ) с представлением двоичных символов сообщения с 
-помощью 4-позиционных (т=4) фазоманипулированных незави- 
симых сигналов длительностью 2Т. Представим передаваемое дво- 
ичное сообщение в виде 


М1 
и() = У т (2—АТ) 490. (2.25) 

60 
Сигнал с КФМ удобно формировать на основе последовательно- 


стей и! (ѓ) и и(#) четных и нечетных элементов исходного сообще- 
ния, каждый из которых имеет удвоенную длительность*: 


(№М—1)/2 
ш(= У 4т(—2#Т) асы, (2.56) 
к= 0 
(№—1)/2 
и, (В = (ът (ТТ) ЧАН, 
в—0 
е 1, 0<1< 97 
А = , < ° , 
т (0 о оТ 1; 10. 


При этом последовательность передаваемых сигналов представля- 
ется в виде суммы двух квадратурных составляющих: 


у (0) =, (0) У, (0) = А, зіп (в #9), (2.27) 


у: (0) = (Ау?) и, ((—Т) ѕіп (®, Е 7/4), 
№ (0) = (АУ 2) и, (0) соѕ (00 7/4). 


Значения начальной фазы Ө колебания иу(Г) в (2.27) при раз- 
личных сочетаниях передаваемых символов 4,2" и 2,2") показа- 
ны в табл. 2.1. 

В качестве примера на рис. 2.7 приведены последовательности 
и (1), ш (№, ш (Е-Т), и(0) (рис. 2.7,а—г), колебание у(Р) (рис. 


где 


* Такое представление оказывается удобным при переходе к более слож- 
ным видам манипуляции (2.28) и (2.30). 
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2.7,9) и значения фазы Ө (рис. Таблица 2.1 
2.7,е). Результирующее коле- Значения начальной фазы Ө 
бание у (Е) имеет тот же вид, ‚ последовательности сигналов с КФМ 
что и при использовании пере- | 

кодирования исходного сооб- 4.42) 
щения в случае классической 
4-позиционной ФМ 1116, 121]. 

Как видно из (2.27) и 04% | І | —1 | І | —1 
рис. 2.7,е, начальная фаза Ө 
колебания и(Т) в моменты 9 
[= (22-+1)Т может принимать 
любое из возможных зна- 
чений +л/2, 0 или л. Таким образом, в указанные моменты 
времени могут иметь место скачки начальной фазы на 180° (как, 
например, в момент {=7Т на рис. 2.7,е). Последнее приводит к 
возникновению существенной паразитной амплитудной модуляции 
при прохождении таких сигналов через частотно-избирательные 
полосовые цепи, что, в свою очередь, снижает энергетический по- 
тенциал радиолинии при использовании в усилителе мощности ра- 
диопередающего устройства активного прибора в нелинейном ре- 
жиме (например, лампы бегущей волны) [77]. 

Отмеченную паразитную модуляцию можно значительно умень- 
шить путем перехода к модифицированной КФМ — так называе- 
мой квадратурной фазовой манипуляции со сдвигом (КФМС) 
[77|, представляющей собой пример использования зависимых 
сигналов длительностью Г. Последовательность передаваемых сиг- 
налов в этом случае строится также путем суммирования двух 
квадратурных составляющих с тем лишь отличием от (2.27), что 
несущие колебания ѕіп (оо +л/4) и соѕ (00+ л/4) модулируются не- 
посредственно последовательностями и! (і) и и (і): 


у (0) = 0. (0) +02 (0 = Ао зіп (0,7-9), (2.28) 


у: (9) = (А, 2) и, (0) іл (в -- 7/4), 
у» (9 = (Ау?) и, (0) соз (в, Ё-+ 7/4). 


Как видно из '(2.26) и (2.28), а также из рис. 2.7,б иг, знак 
любой из функций и! (Р) или и>(Ё) может меняться лишь в те мо- 
менты, когда значение другой функции сохраняется неизменным. 
Такой сдвиг по времени моментов возможной смены знака моду- 
лирующих последовательностей (чем и обусловлено название ме- 
тода модуляции) приводит к существенному отличию результиру- 
ющего колебания и({) при КФМС в сравнении с КФМ. В табл. 2.2 
приведены значения начальной фазы 0 колебания в (2.28) для раз- 
личных сочетаний последовательно переданных нечетных символов 
108—1) 128+) и соответствующего четного символа @,%. Здесь же 
приведены значения скачка ЛӨ начальной фазы Ө в момент появ- 
ления очередного нечетного информационного символа. Очевидно, 
что подобная картина будет иметь место и при рассмотрении мо- 
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= | - 


л/2 0 л —2л/2 


где 


И и ПО т 
м 7 
А ПО ПО 
с Ол лы 
7 Я п О ПО гт 
т 


 ПАЛЛАААЛЛЕ 
КАЛ © 7 


| ТТТ 


Ека папа пао ВИ ИИ И, 
0 2 
КФМС 


5 АТИЛА 
„ААС 0 АЛ ААУ 
ПЕЕ | 


#/Т 


Рис. 2.7. Диаграммы формирования последовательности сигналов с квадратур- 
ной фазовой манипуляцией (КФМ) и квадратурной фазовой манипуляцией со 
сдвигом (КФМС) | 


ментов появления очередного четного символа, когда неизменным 
оказывается значение функции из (1). | 

Форма колебания у(1) и значения фазы для КФМС изображены 
на рис. 2.7,ж, з. Как следует из табл. 2.2 и рис. 2.7,3, скачки на- 
чальной фазы 9 колебания /(і) возможны лишь на +л/2, что сни- 
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Таблица 2.2 
Значения начальной фазы Ө и скачка фазы АӨ сигналов с КФМС 


а, (к) 1. | 1 | 1 |1 | 1 
(2-1) | | | 1 1 | | | — ~ | — 1 
(2+1) 
0 л о о В О К ОР ЗВ [лі 41 4л |41 
9192 |о о 5 9 2 
лө А | а [а [о [о [а [а [о 
о о о о 


жает паразитную амплитудную модуляцию при прохождении сиг- 
нала через полосовые цепи. Заметим, что длительность элементар- 
ной посылки в сигнале у(!) при КФМС совпадает с длительностью 
Т исходного информационного символа, т. е. вдвое меньше, чем 
при КФМ. Однако, как будет показано в $ 2.6, это не приводит к 
расширению спектра последовательности и(Г) по сравнению с 
использованием КФМ. Последнее объясняется тем, что ширина 
спектра колебания у(Г) определяется шириной спектра квадра- 
турных составляющих и; (Ё) и у2(Ё), представляющих собой по- 
следовательности независимых сигналов длительностью 2Т, как 
и при КФМ. 

Учитывая отмеченную связь ширины спектра колебания у(Ё) с 
параметрами квадратурных составляющих и! (Р) и и2(1), спектр 
сигнала с КФМС можно сузить еще больше, если ввести вспомо- 
гательную амплитудную модуляцию квадратурных составляющих, 
используя рассмотренные в $ 2.2 амплитудные методы ограниче- 
ния спектра. Последовательность таких зависимых сигналов дли- 
тельностью Т записывается в виде 


у (0) = 0 @) у» (0, (2.29) 
где 
(№—1)/2 | 
у (= У @(—22Т) 40°) ѕіп о, 
60 
(№М—1)/2 
у. (= У а(—2ЕТ-Т) 40281) соз о, 
#—0 


Функция а(Г) имеет длительность 2Т и, вообще говоря, любую 
форму, обеспечивающую сужение спектра функций у; (КЁ) и у (#). 
Однако с учетом требования отсутствия амплитудной модуляции в 
последовательности у(і) оказывается удобным осуществить вспо- 
могательную амплитудную мдуляцию по гармоническому закону. 
Такие сигналы получили название ЧМ сигналов с минимальным 
сдвигом частоты (ММС) [20, 55, 77, 110, 113, 119]. При этом 


у: (0) = А, и, (0) ѕіп (лі? Т) зто Ё, 
0, (Е) = Аџи, (1) соѕ (л//2 Т) соѕ 5 Е. (2.30) 
| 61 


На рис. 2.8,а—г для информационной последовательности и(#), 
изображенной на рис. 2.7,а, приведен пример формирования сигна: 
лов с ММС. Как видно из (2.30) и рис. 2.7,6, знак функции и (#) 
может меняться лишь в моменты времени #=2АТ, когда огибающая 
квадратурной составляющей у; (Г) равна нулю, причем огибающая 
квадратурной составляющей у2(1) в эти же моменты времени до- 
стигает максимального значения. Соответственно функция из (#) мо- 
жет изменять свой знак лишь в моменты равенства нулю огиба- 
ющей квадратурной составляющей (і) при {= (22+ П)Т. Этим 
обеспечивается непрерывность фазы суммарного колебания 
у(Г) в моменты смены информационных символов, причем на каж- 
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Рис. 2.8. Диаграммы формирования последовательности ЧМ сигналов с мини- 
мальным сдвигом частоты 
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дом і-м интеэвале времени [1Т, (14-1) Т] колебание у(Р) имеет по- 
стоянную огибающую и одно из двух возможных значений часто- 
ты ®-л/2Т, что и обусловило название такого метода манипуля- 
ции. Действительно, как следует из (2.30), на рассматриваемом 
і-м интервале времени 


у (0) = А, соѕ [9 Ё- (2)], (2.31) 


где (1) =5:(лИ2Т-+Е, причем 6; (2) =— и (1) и2(И, а фаза #; 
принимает значение 0 или л, когда функция из (Г) равна 1 или 
—1 соответственно. Закон изменения фазы Ё(Г) колебания (2.31), 
соответствующий последовательности информационных символов, 
изображенной на рис. 2.7,а, приведен на рис. 2.8,0 для ви=л/Т. 
Как следует из (2.31), мгновенная частота колебания иу(Г) на 
і-м интервале времени зависит не от значения 4,“ передаваемого 
і-го информационного символа, а от знака произведения а»? а,„®. 
Это же видно и из рис. 2.8,е, где частота оо -+л/2Т соответствует 
различным соседним символам (рис. 2.7,а), а частота во—л/2Т — 
одинаковым. 

Рассмотренный метод формирования сигналов с ММС будем 
далее называть квадратурным. Возможен и иной метод формиро- 
вания таких сигналов, когда частота каждого сигнала на интер- 
вале длительностью Т определяется непосредственно передавае- 
мым В этот момент символом сообщения. Такой метод будем на- 
зывать прямым. При этом если на интервале [0, Т] 


у (1) = А, соѕ (0,7 +4- 40) лі/2Т), 


то в общем случае на интервале ([ЁТ, ет 1) т] 


у (0) = А, соѕ [9 Ё- Е (01; Е (= — 1 У до фа = — = (АТ). (2.32) 


і=1 


Сигналы с ММС являются частным случаем УМ сигналов с не- 
прерывной фазой (ЧМНФ). На интервале [0, Т] [119] 


у (1) = А, соѕ (о, + 009 лАИТ), 


а в общем случае на интервале а (2+1) Т] 


у (В = А, соѕ о, рат 21 = (2— ЕТ) +ла Ў 49| ‚ (2.33) 


і==0 


где индекс модуляции й, вообще говоря, не обязательно выбирает- 
ся равным 0,5, как для сигнала с ММС. Однако существенное уве- 
личение значения й (до единицы и более) приводит как к рас- 
ширению спектра сигнала, так и к снижению помехоустойчивости 
при приеме. В частности, при выборе й=1 (2.33) описывает орто- 
гональные в усиленном смысле сигналы с частотной манипуляцией 
[55], спектр которых существенно шире, чем в случае ММС (рис. 
9.8,е). Уменьшение же значения й относительно 0,5 связано с ус- 
ложнением устройств обработки сигналов и уменьшением помехо- 
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устойчивости приема, особенно при использовании подоптималь- 
ных методов обработки. В определенном смысле оптимальным яв- 
ляется #й=0,715 [110]. Во всяком случае такой выбор й обеспечи- 
вает наибольшее отличие (в смысле расстояния в пространстве 
сигналов) между сигналами с различными частотами на интер- 
вале Т. 

К независимым сигналам длительностью пТ, как уже отмеча- 
лось в $ 2.1, относятся и многопозиционные сигналы, у которых 
число возможных фазовых траекторий на интервале существова- 
ния сигнала М = т”. При этом длительность сигнала в п раз пре- 
вышает длительность информационного символа исходного алфа- 
вита, Так, при двоичной исходной последовательности, объединяя 
попарно символы (п=2) и ставя в соответствие каждой такой па- 
ре определенный закон изменения фазы колебания, можно перей- 
ти к 4-позиционным сигналам ![63, 81]. Представим последова- 
тельность из № таких 4-позиционных независимых сигналов дли- 
тельностью 2Т аналогично (2.12) в виде 


(№М—1)/2 
у=А, У фт(—2ЕТ) соѕ [во | Ф020 (—2ЕТ)], 
| Е=0 
О<Е=МТ; г=1, 2, ... , 4, 
Запишем у(Ё) в виде суммы низкочастотных квадратурных состав: 


ЛЯЮЩИХ: 


У = 2А, 7 7 (287) соз 290—287) х 


Х соз оу А, ў" Фот (1—2 ЕТ) зіп [9020 (1—9 ЕТ)] зіп ө, і. 
К=0 


Рассмотрим в качестве примера формы функций соѕ[ф,2% (+ 
=—2^Т)] и ѕіп[ф,2№ (12—287) |] для трапецеидального закона изме- 
нения фазы колебания. Когда два соседних символа в исходной 
двоичной последовательности совпадают по своему значению, ука- 
занные функции имеют вид: 


соз [9120 (1—27) = Р, (1—27) = 


|%(% ГАЗЕТ \, 2АТ <і<?РАТ 4-25, 
$ / | 
= } с08л= — 1, ФАТ 4-25 <1<9(24- 1) Т —– 25, 
соз (= 26291). (ЕБ )Т—919(84-1)Т; 
5 
а 4080 а) + а08+0) 


зіп [Ф020 (2—27) = Р, (1—2ЕТ) = 


2 2 
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Т (зл (= тат), ОЕТ і 2ЕТ+, 
а $. 


х) 0, 2еТ98 0906 4-1)Т 95, 
Е (= чырт. ‚2064 1) 9512061). 


Если же соседние символы оказываются различными, то 
соѕ [020 (1—22 Т) = О, (17—287) = 


( соѕ (= о |, от 28Т--5, 
о. овТ- @ФЕИТ- = 
– | сов (=. вэт), (Е) (ЕБ 1)ТУ5, 
0, (ОЕ )Т (Е 1)Т 5, 
| 0 (= 619г), (НИТ 12+ ОТ; 
4026) 4028 10). абв авн) _ 
зіп [920 (1—28) о 0, (0—28) = ых 
(зіп (- 87), ТЕТ 
1, ЕТ 15 2Е+1Т—5, 
х |з [2 т, ФЕТ і +5, 
—1, (2+ ТЕ < 2+5 


п (= 1—2(Е-- ПТ 
2 8 


). 9 (в-1)Т—5%+#< ат. 


С учетом этих обозначений представим последовательность у (Г) из 
№2 4-позиционных независимых сигналов длительностью 27 в виде 
(№М—1)/2 1 0028) 40281) 
— а 
у0=4 У фт@—2#Т) | 


1 — 42% ЕН) .. 
х Ре (1—2 ЕТ)-+ и Че 1—2 вт) $ 
2 м-ов. 20) +) | 
х с0$®,Ё— А, рд Фот (2—2 КТ) Е 


| зы 

Другим примером 4-позиционных сигналов являются сигналы, 
у которых фаза колебания изменяется по закону ѕіп х. При этом 
в интервале [2^Т, 4АТ] | 
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4..1 


Р, (0 = соз [л ѕіп | ‚ ©. (2) = соѕ [= іп "ега 


2Т 
Р, (#) = ѕіп [ляп | ‚ © (2) = ѕіп Е п =] 


Последовательности 0(!) функций ф,№ (1—2АТ), а также 
Ө, (2) и 0. (г) функций ‹соз[ф.2® (1 —22Т)] и $116» @®) (1—2ЕТ)] для 
трапецеидального закона изменения фазы колебания построены на 
рис. 2.9,6—г соответственно. Здесь же (рис. 2.9,а) показана фор- 
ма исходной двоичной последовательности и (і) вида (2.25). Как 
видно ‘из рис. 2.9, функции 0.(/) и 0.({) представляют собой слу- 
чайные последовательности импульсов, причем обе они содержат 
информацию о передаваемых информационных символах. 

Заметим, что, несмотря на случайный характер указанных по- 
следовательностей Ө.(7) и 0; (/), в энергетическом спектре у(#), 
как будет показано далее, присутствуют дискретные компоненты. 

Для дальнейшего сужения спектра можно рассмотреть и боль- 
шие значения объема канального алфавита (и>>2). Однако алго- 
ритмы приема таких сигналов окажутся значительно сложнее. В 
частности, в этих условиях отдельного рассмотрения требует и 
возникающая при демодуляции случайных последовательностей 
сигналов задача тактовой синхронизации. 


ААА Л 
ЛЛУ САО 
ТИ Л Ли 
А аруу 


Рис. 2.9. Изменение фазы 0(1) и квадратурных составляющих Ө, (2), 0.(#) по- 
следовательности 4-позиционных независимых ФМ сигналов длительностью 2Т 


2.4. АМПЛИТУДНО-ФАЗОВЫЕ МЕТОДЫ 


Амплитудно-фазовые методы являются наиболее общими ме- 
тодами ограничения полосы частот и характеризуются как ампли- 
тудной модуляцией, так и определенным законом изменения фазы 
излучаемых сигналов. При этом возможны по крайней мере два 
подхода к формированию, отличающиеся тем, какой из парамет- 
ров сигнала зависит от информационного символа. 

В соответствии с первым подходом последовательность переда- 
ваемых сигналов строится так же, как и при амплитудных мето- 
дах ограничения полосы ($ 2.2), однако в отличие от последова- 
тельности (2.1) в данном случае фазовая модуляция по закону 
ф(Г) каждого сигнала не зависит от символов 4,*®). Так, при т=2 
информация о передаваемых символах 4,®) содержится в измене- 
нии знака перед функциями а(Ё) или А({) для независимых и 
а: (Г) или А; (Г) для зависимых сигналов, а вид этих функций и за- 
кон изменения фазы колебания Фф (і) выбираются исходя из’ усло- 
вия получения минимального уровня внеполосных излучений. 

Отличие второго подхода от первого заключается в том, что 
закон изменения фазы каждого сигнала ‘последовательности у(#) 
определяется передаваемыми информационными символами 4,®, 
в то время как огибающие этих сигналов от символов 4,® не 
зависят. | 

Как ‘будет показано в $ 2.7, энергетические спектры случайных 
последовательностей сигналов, сформированных в соответствии с 
этими подходами, существенно различны. Рассмотрим подробнее 
прежде всего первый подход к формированию сигналов. 

Независимые сигналы длительностью Т. Случайную последова- 
тельность сигналов в этом случае можно представить в виде 

МЬ—1 
и (0 = р а (#—ЕТ) 00 соѕ [в + Ф (1—ЁТ)], 
О<і=< МТ; г=1, 2, ..., т, 


где функция а(Г) определяется, например, выражениями (2.3) — 
(2.5). Функция ф (і) существует на интервале {[0, Т| и имеет, во- 
обще говоря, любую форму, выбираемую с учетом требований к 
спектру сигнала. При этом, представляя иу(Г) по аналогии с (2.17) 
в виде суммы двух квадратурных составляющих, получаем 
у (1 = 0, (1) соѕ 0,7—0, (1) ѕіп в Ё 
где 
6. = У а(1— Т) 09 соѕ [ф (—#ТЛ; 
#=0 


в, () = У а(—#Т) 4%) чт [Ф (1—27). 


е0 


Рассмотрим в качестве примера последовательности о и 6: (1) 
функций а(-—АТ)а,соз[ф(1-—ЕТ)] и а(:-—Т)а®зт[ф (1—АТ) | 
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для а(і) вида (2.3) и некоторого закона `ф(ё). Для т=? получаем 
а (1—^ ТГ) 40 соз [ф (—АТ)] = 


я 

7 дю соѕ [Ф (#— Т)], ЕТАЕЗЕТ+ 5, 
-^ 100) соз [ф (Е—ЁТ)], ТЕ (+ ИТ—5, 
т 009 соѕ [ф(#—#Т)], (6-10) 7—5 (-- ИТ; 
(2.35) 

а (1—ЕТ) 20% ѕіп [Фф (#—ЕТ)] = 

#1 дю уп [р (1—87), ЕТЕТ, 
= Ду) 4% ѕіп [ф (#— АТ), ЕТ < (6-4-1) Т —5, 
Аоте 00 ѕіп [Фф (7—2 Т)], (ЕТ 5 << (+ 1Т. 
(2.36) 


Последовательность 9«(Ё) функции а (1 —ЕТ) 4,®) изображена на 
рис. 2.10,а. На рис. 2.10,6 условно показана последовательность 
Өр (Г) функций ф([-—РТ). Обе низкочастотные квадратурные со- 
ставляющие Ө, (Г) и 0: (1) (рис. 2.10,в, г) представляют собой слу- 
чайные импульсные последовательности, содержащие информацию 
о передаваемых символах. | 

Зависимые сигналы длительностью Т. Представим случайную 
последовательность и(1) в виде | 


у(00= У а, (ВТ) 2% соз [0,2-9 (ЕТ) 
#=0 


О<1< МТ: г=1, 9, ..,т;1=129,..,[, (2.37) 


где вид функций а: (ЕТ) и ф; (1—ЁТ) по аналогии с рассмотрен- 
ными в $ 2.2 и 2.3 зависимыми сигналами длительностью Г опре- 
деляется как данным А-м передаваемым информационным симво- 
лом, так и одним или более предыдущими символами. 

Представим и(1) в (2.37), как и ранее, в виде суммы двух 
квадратурных составляющих. В качестве примера для функций 
а: (Г) и ф:(Ё), построенных на основе 0 (і) и Ф (ї), представленных 
на рис. 2.10,а, 6, рассмотрим последовательности @а(Ё) и Ө (1) 
функций а; (1—ЁЕТ)а,® и ф:(1-—2Т), а также последовательности 
0. (+) и 0.(1) функций а; (АТ), соѕ[0:(1—Т)л/2] и а:(1— 
—ЕТ) а"5іп[о; (Т) л/2] (рис. 2.10,0—3з соответственно). 

Заметим, что как для независимых сигналов длительностью Г, 
так и для зависимых сигналов, низкочастотные квадратурные со- 
ставляющие 0с({) и 0:(1) при использовании первого подхода 
представляют собой случайные импульсные последовательности, 
энергетические спектры которых не содержат дискретных компо- 
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Рис. 2.10. Комплексная огибающая и форма траектории изменения фазы, а 

также вид квадратурных составляющих Ө, (1) и 0:(1) последовательностей не- 

зависимых (а—г) и зависимых (9—3) ФМ сигналов при амплитудно-фазовом 
методе ограничения полосы частот 


нент. Это и не удивительно, поскольку в основу рассмотренного 
подхода положен, по существу, амплитудный метод ограничения 
полосы. Второй подход к формированию базируется на фазовом 
методе ограничения полосы сигналов. 
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Независимые сигналы длительностью Т. Случайную последова- 
тельность можно представить в виде 


МЬ—1 д 
у()= У 0—87) соз | вый ВТ) 49 = | 
к= 0 т 


О<ї#< МТ; г=1, 2, ...,т, (2.38) 
где 000 = т—27-- 1. | | 
Представив у (і) в (2.38) в виде суммы двух квадратурных со- 
ставляющих, рассмотрим формы функций а(#—ЕТ)соѕ[о(1— 
—ЕТ)а,Әліт]| и 0(#—КТ) ѕіп[о(2—АТ) а,0л/[т] для зависимостей 
а({) вида (2.3) и о(Р вида (2.14). При т=2 


а (— ЕТ) соѕ Гот) а > )= 


== со (>. —^). ЕТ<і<ЕТ +5, 
=, 10, ЕТ 51 (6+ 1) 7—5, 
07 с0$ (-- й ‚ (А+1)Т7—5<1<(2 + 1)Т 
(2.39) 
а (ЕТ) чп [2(—#т) аі?) | = 
и 29 з (5 =), ТЕТЯ 
= А, | (8) ЕТ 4 5<1<(6 + ПТ 5, 
| (107—1 и 4 эт (> +0 ) —), (ЕУ) Е(-- ПТ. 
(2.40) 


Из сравнения выражений (2.39) и (2.35), а также (2.40) и 
(2.36) видно, что последовательности Ө; (Ё) функций, определяе- 
мых выражениями (2.36) и (2.40), совпадают по форме, в то вре- 
мя как последовательность Өс (#7) функций вида (2.39) отличается 
от аналогичной последовательности функций (2.35) тем, что не за- 
висит от передаваемых символов 42,‹®), являясь, таким образом, пе- 
риодической импульсной последовательностью. Очевидно, что энер- 
гетический спектр такой последовательности, а следовательно, и 
энергетический спектр и(Т) в (2.38) будет содержать дискретные 
компоненты, как это имело место в независимых сигналах дли- 
тельностью Т при фазовых методах ограничения полосы ($ 2.3). 

Зависимые сигналы длительностью Т. Рассмотрим в рамках 
второго подхода формы зависимых сигналов. Представим 


№М—1 (ву л 
у (= У а; (1— АТ) С05 Гон (—^Т) а; = , 
к= 0 4 | 
ОАТ: 71,9, ит: Ь 9, Е, (2.41} 
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где форма функций а; (Г) и о; (#) по-прежнему определяется как 
данным #-м передаваемым информационным символом, так и ря- 
дом предыдущих. Представляя у (1) в (2.41) в виде суммы квадра- 
турных составляющих и рассматривая последовательности 


| М—1 
0. (0) = У 0; (—ЕТ) соз С (ЕТ) а" 2) | 
60 

М—1 

6.00 = У а (ЕТ) зіп С (вт) а9 5 

0 2 
для т=2 и функций а; (/) и о; (і), построенных на основе а(#) 
вида (2.3) и 9(Г) вида (2.14), можно увидеть, что энергетический 
спектр последовательности Ө; (і) не содержит дискретных компо- 
нент и совпадает по форме с энергетическим спектром последова- 
тельности 0:({), вид которой представлен на рис. 2.10,з. В свою 
очередь, энергетический спектр последовательности 09‹(Р) будет 
содержать дискретные компоненты, как это ·имело место у рас- 
смотренных в $ 2.3 зависимых сигналов длительностью 7. 

Независимые сигналы длительностью ИТ. Как отмечалось в 
$ 2.1, амплитудно-фазовые методы исторически являются одними 
из первых методов ограничения полосы частот путем фильтрации 
сигналов с помощью частотно-избирательных цепей высоких по- 
рядков [17, 56, 77, 116], например канальных полосовых фильт- 
ров возбудителей радиопередатчиков. Эти методы гарантируют 
выполнение требований к уровню внеполосных излучений и доста- 
точно просты в реализации. Свойства таких сигналов существенно 
отличаются от свойств классических ФМ и ЧМ сигналов. Ограни- 
чение спектра излучаемых колебаний приводит к увеличению дли- 
тельности сигнала, соответствующего данному передаваемому ин- 
формационному символу, и к появлению межсимвольной интерфе- 
ренции. В этом смысле такие сигналы можно отнести к независи- 
мым сигналам длительностью п7, причем значение п в реальных 
системах передачи дискретной информации может во много раз 
(3...5 и более) превышать значение Т [56]. 

Пусть на выходе высокодобротного полосового фильтра, когда 
на его вход воздействует, например, одиночный ЧМ сигнал $,({) = 
= Аосоѕ[ ооо (К а,®л], где (1) =НТ при 0—1 ТГ, присутствует 
вещественный сигнал вида 


$ вых (0) = 18 вых (21005 [9+ % (01, О<Е<пТ, (2.42) 


где іс г (1) = Іп[5с вых (і) |/Ве[$с- вых (№) |; $ вых (1) — комплексная 
огибающая сигнала 5; вых (ѓ). 

При симметричных амплитудно-частотной и фазовой характе- 
ристиках полосового фильтра и совпадении средней частоты ЧМ 
сигналов оо со средней частотой фильтра форма огибающей сигна- 
Ла $, вых (Г) не будет зависеть от передаваемого информационного 
символа, Так что |5сг вых (#) | =сопѕї (г) = | 5с вых (#)| (рис. 2.11, где 
АЕь — полоса прозрачности фильтра, Ам — разнос частот Ч 
сигналов и АЁРф=2Ары). | 
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Р ис. 2.11. Огибающая в, вых(Ѓ) |/4о сигнала на выходе полосового фильтра 
| Баттерворта 6-го (—) и 10-го (—— —) порядков | о 


Как видно из рис. 2.11, для практически интересных ситуаций, 
когда АРъзГ=2... 1/2, реакция полосового фильтра распространя- 
ется по существу на 3...5. интервалов Г. Огибающая случайной 
последовательности Таких сигналов на выходе полосового фильт- 
ра, ‚очевидно, „будет иметь значительную амплитудную и фазовую 
модуляцию (рис. 2.12). Уровень этой амплитудной модуляции до 
статачно высок. (до 20% среднего значения: нормированного. модуля 
комплексной огибающей‘ последовательности. сигналов) даже при 
| О Е 2 Сравнительно о малой удельной 
тедь В . ан о `_._ скорости. передачи ‘информации 

р _ (не выше 1 (бит/с) ·Гц-!). Тем не 
менее хорошие спектральные, ха- 
рактеристики (гарантированный 
уровень :”внеполосных излучений 
при достаточно компактном спек- 


ОН 


Рис. 2.12. Огибающая |у‹(Ё|/Аз после: 
довательности ЧМ сигналов на выходе 
полосового фильтра, соответствующей 
комбинации 01011100. передаваемых 
двоичных информационных символов 
(фильтр Баттерворта ‚6-го порядка; 

> АРъфГ=2)* | | 


ёа лье 


таких сигналов, например, В. ‚ многоканальных системах связи с ча- 
стотным уплотнением. ` 


2.5. СПЕКТРЫ СИГНАЛОВ`НРИ- АМПЛИТУДНЫХ МЕТОДАХ 
ОГРАНИЧЕНИЯ ПОЛОСЫ 


_ Расрмотрим энергетические спектры случайных последователь» 
ностей сигналов. 

Независимые сигналы длительностью Т. Спектр 5,00) комплекс: 
ной огибающей ис (2) последовательности (2. 1) представим в сле- 
дующем виде: \ 


7%; = п а (ет) а0%®) ехр (—199 4. 


5 | #0. 
Заменяя переменную х=1—ЕТ, имеем 


$, (ә) = у ањ екр(—1о#7) | а(х) ехр (је) х= | 


1 
= 2.) Уу 49 ехр(—јәвТ), 0.43) 
е=0 
где 
Е. (о) = Г а (1) ехр(—јоѓ) аі (2.44) 
0 


— спектр вещественной огибающей о (і). 
Энергетический спектр последовательности (2.1) при стремле- 
нии № к бесконечности 


0 (а) = іт -— т, {15 (6) 1}. 


где спектр, произвольной реализации конечной (состоящей из М 
членов) последовательности (2.1). 


5 (о) = (5, (0—9) + 5; (0—9), (2.45) 


а математическое ожидание т; {|5 (®) |2} определяется путем ус: 
реднения по всем возможным конечным последовательностям ин- 


формационных символов. | 
'’ С учетом относительной узкополосности рассматриваемых сиг- 


налов представим, 
0 (0) = 0+ (0) +9. (0), (2.46) 
где 


0. (0) = т ‚9 о) 


|. 
8 (о) = НТ сут ть (5. (ө о}. 
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Математическое ожидание 
та {15 (©—%,)|?} = |Ра (© — 0) [2 х 


х у У екр 1-1 @— в) (6—07 т (49 о} 
К=0 1=0 


Рассмотрим далее представляющий наибольший практический 
интерес случай равновероятных и независимых информационных 
символов. При этом, очевидно, 

1, =, 
т (49 40} | 
‚ А521. 
С учетом (2.47) энергетический спектр в области ®>0 


04. (а) = іт =. (Е, (о) М} = 2-1, (0—0))*. (2.48) 


(2.47) 


Как видно из (2.48) с учетом (2.44) и (2.45), энергетический 
спектр случайной последовательности ограниченных по полосе не- 
зависимых сигналов $,(7) длительностью Т с фазовой манипуля- 
цией на 180° совпадает с энергетическим спектром одиночного сиг- 
нала $, (1). 

Используя (2.44), можно оценить энергетические спектры 
С + (&®) сигналов с огибающей а(Ё) вида (2.3) — (2.5). Представим 
(2.44) 


Е. (0) = т а (Е) ехр (— јо?) а - ( а (7—2) ехр [—]® (Т— 0] 4. 
0 0 
Поскольку из (2.3) — (2.5) 209 007—0), имеем 
Е, (о) = 2ехр о тт | @(2) соѕ С Са 13] 4. (2.49) 


2, 
Подставляя (2.49) в № 13), получаем 


6. (ө)= Е соз[(«— 69 (1 1 )]4. (2.50) 


Используя выражения для 0 (#) из (2.3) — (2.5) и производя соот- 
ветствующие преобразования, находим: 
. для а(Р) вида (2.3) (рис. 2.1,а) 


1 1— 2%) Ао Т/2] — соз (Ло Т/2) 2? | 
о = АТ С еее |, (2.51) 


где у=5/Т, Ло = @—00; 
для а (і) вида (2.4) (рис. 2.1,6) 


ТАТ л с0$ (До Т/2) | о 59 
0+ (6) = |4 (л/2)*— (До Т/2) |’ (2.52) 

для а (1) вида (3.5) (рис. 2.1,в) 
0+ (9) = | 4 Ло Т/2 1 (Ао Т/2л)2 (2.59) 
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Рис. 2.13. Энергетические спектры слу- 
чайных последовательностей независи- 
мых сигналов длительностью Т: а — те- 


2 

Ак Т 
4 7 
б, ви г — спектрограммы для а(Ё) вида 
(2.3) при 5/7=0,5, (2.4) и (2.5) со- 
ответственно, масштаб по оси ординат 


10 дБ/дел., по оси абсцисс 5 кГц/дел, 
скорость передачи 1/7 = ЗкБод 


оретические зависимости С. ()/ 


На рис. 2.13,а приведены значения 
энергетического спектра (С. (), 
нормированные к величине 
Ао?Т/4, равной максимальному 
(при {= ф) энергетическому 
спектру случайной последова- 
тельности ФМ сигналов со скач- 
ками фазы колебания на 180°. На 
рис. 2.13—2.31 условно (сплош- 
ными линиями) соединены значе- 
ния побочных максимумов нормированных энергетических спект- 


АТ | 
ров (+ 0 27 в области внеполосных излучений (ѓ>ѓ+ 1/7). 


Спектрограммы (рис. 2.13,6—г) получены для сигналов, сформиро- 
ванных с помощью цифрового устройства, структурная схема кото- 
рого приведена на рис. 3.8. Форма основного и побочных лепестков 
энергетического спектра зависит от вида последовательности инфор- 
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мационных символов и (#) (см. (2.25)). В данном случае в экспери- 
менте в качестве и(Р) использована псевдослучайная 7-элементная 
последовательность Баркера [11]. 

Анализ представленных на рис. 2.13,а зависимостей (2.51) — 
(2.53) и спектрограмм на рис. 2.13,6—г показывает, что максималь- 
ную скорость убывания уровня внеполосных излучений обеспечива- 
ют сигналы с огибающей вида (2.5). Так, при расстройке от сред- 
ней частоты на 4/Т уровень внеполосных излучений у этих сигна- 
лов составляет —48 дБ (см. рис. 2.13,а), в то время как у класси- 
ческих ФМ. сигналов со скачками фазы на 180° лишь —22 дБ, что 
согласуется, например, с результатами :[ 17]. 


Зависимые сигналы длительностью Г. Вычисление энергетиче- 
ского спектра случайной последовательности таких сигналов рас- 
смотрим на примере зависимых ФМ сигналов, вид вещественной 
огибающей а:(1—^Т) которых определяется лишь Ё-м и (^—1)-м 
информационными символами. При этом будем полагать, что влия- 
ние предыдущего (^—1)-го символа распространяется не более чем 
на интервал [ЁТ, (&--1)Т] длительности функции а: (1—^АТ). Имен- 
но такой сигнал и рассмотрен в качестве примера на рис. 2.1,г. 


В этом случае оказывается удобной иная, чем (2.6), запись по- 
следовательности у(Ё№. Действительно, как отмечалось в $ 2.2, на 
интервале [АТ, (2+1) Т| вид огибающей сигнала зависит лишь от 
того, совпадают или не совпадают (—1)-й и А-й информационные 
СИМВОЛЫ. 


Вместо двух видов вещественной огибающей а: ({—ЁТ) перейдем 
к рассмотрению двух видов вспомогательной функции 0; (1—^Т). 
(1=1, 2), определяющей комплексную огибающую ус (Г) последова- 
тельности и({) на интервале |[АТ, (2+1) Т]. Индекс і принимает 
значения | или 2 в зависимости от того, совпадают или отличаются 
значения (2—1) -го и А-го информационных символов. С учетом из» 
ложенного | 


М—1 ав 4. 408—0) — 400 408—1) 
00 = У ея ные) 
| =0 

(2.54} 


Вид функций 61 (Е) и 6: (#), сформированных на основе независи- 
мых сигналов длительностью Т, огибающие а (і) которых определя- 
ются выражениями (2.3) — (2.5), можно представить следующим 
образом: 


для а([Г) вида (2.3) 
Ь, (0) = А, ОТ, 
8 0723, 0.55) 


| (= А, | И 
1, 28 <Е<Т; 
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для а(Ё) вида (2.4) 


0, (0) = А», | 0О</$Т, 
б ‚ (2.56 
ь, (#) = А, ѕіп А]. с<#<Т; (2.56) 
для а (і) вида (2.5) 
(0 = А, 0<#<Т, 
7) || От 
(0) = 5% со | Т | | => (2.57) 
а 9л (Ё Т/9) Т 
1—соз| И |, > <. 
Вапишем выражение (2.54) в виде 
М—1 
0 = Ў 0160—87) 
402—0) 
10, (Т) — 6, ( — ЕТ) – =” (2.58) 


Спектр комплексной огибающей 00 последовательности 
(2.58 


5 -@)=- | 15 (16, (2—7) + (АТ а%® + 


+10,0—87)—6,0—87)) 48-9] ер(—јода. 
После соответствующих преобразований 5 
М—1 | 
5. (в) = —— У! екр(—јәвТ) ӘР, (а)-- 0 Е» (0), (2.59) 
Е==0) 


где А 
Е, (ө) = [18 (9-6, (1ехр(—} 1) 4 
0 


Р (в) = {1,006 Лех (—1 604. 
0 


Аналогично (2.46) 


= ша 1 п, ом? 
0+ (0) = п Ут т. {|5е (& —о,)[2). (2.60) 


Подставляя (2.59) в (2 50) имеем 
0+ (0) = іт тя, У, 1 ер 0—9)(6—0 Г] х 
ут 049 Рабо о) + а Р (оо) Е; (0—9) 
+ 40-0 Е (о — 00)]). (2.61) 
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Для равновероятных и независимых информационных симво- 
лов, используя (2. ‚7, представим выражение (2.61) в виде 


(+. (©) = іт 1 = (МЕ (о — во) + (М — [Р (0—0)? 
+00 — 1) Е, (0—0) Ру, (о —– о) ехр [1 (2 — в) Т]-+ 
+00 — 1) Е (0—0) Е, (о — оо) ехр [—] («— в) Т1), (2.62) 
или, переходя к пределу, 


(+. (6) = 
| , Т 8 
+оо) ер | 0—2) (2.63) 
Аналогично (2.50) для (2.55) при у= 0,5, а также для (2.56) и (2.57) 


Р.ь(о—@) ехр [3 (о —оз,) >] + 


он = 6 0—5 бус е—сдиа". 0,60 
0 


При использовании рассмотренных зависимых ФМ сигналов 
длительностью Г энергетический спектр (+ (о) в области ®>0 оп- 
ределяется выражениями: 

для 6; (1) и 62(Г) вида (2.55) 


Дот \ $1 3 
64 («)=- |4 та (257 А ) ат |, (2.65) 
где = 5/7; 
для 6; (1) и 0:(#) вида (2.56) 
_ 1 | № Т эт (АоТ) , л? 

6+6) = | Ло Т л2 (Ае Т) |’ (2.66) 
для 0.(1) и 0,({) вида (2.57) 

С (@) = 1. АТ лё эт (До 7/2) [1 - соѕ (До Т/2)] | (2.67) 

Т Ло Т (Ло Т) — (2л) 2] 
2 Т 
Нормированные значения энергетического спектра О (Й) |“ 


приведены на рис. 2.14,а ив. Здесь же (рис. 2.14,6 иг) приведены 
спектрограммы энергетических спектров псевдослучайных после- 
довательностей зависимых сигналов. 

Из сравнения кривых на рис. 2.14,а и в видно, что при ампли- 
тудных методах ограничения полосы переход от независимых сиг- 
налов длительностью Т к зависимым сигналам той же длитель- 
ностью позволяет снизить уровень внеполосных излучений (> + 
--1/Г), причем иногда уменьшение уровня оказывается достаточ- 
но большим. Так, при переходе от независимых сигналов с огиба- 
ющей 4(1) вида (2.4) к соответствующим зависимым сигналам, по- 
строенным на основе (2.56), уровень внеполосных излучений, на- 
28 
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Кезабисимые\ 
сигналы 


50 
у ут вет УТ БТ | Р у БРИТ ЕТ Б+УТ БЫТ Е 


д) 


Рис. 2.14. Энергетические спектры случайных последовательностей зависимых 
2 

Аб Т 

4 


спектрограммы для б; и 62 вида (2.55) при 5/7=0,5 и (2.56) соответственно; 
масштаб по оси ординат 10 дБ/дел., по оси абсцисс 5 кГц/дел.; 1/7=3 кБод 


сигналов длительностью Т: а, в — теоретические зависимости С+ (}) ‚6, г— 


пример, при расстройке от средней частоты на 2/Т уменьшается от 
—26 до —44 дБ (см. рис. 2.14,в). Это является преимуществом 
таких сигналов наряду с ‘более низким уровнем их амплитудной 
модуляции по сравнению с независимыми сигналами длитель- 
ностью Т. 

Независимые сигналы длительностью пГ. Спектр комплексной 
огибающей у, (і) последовательности (2.9) представим в виде 
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МТ М—1 
бе (®) = | У А@Е—ЕТГ) 200 ехр(—]08)&= 
0 #=0 


, и. М—1 | | 
= Еа(8) У 4% ехр(— јә), (2.68) 
=0 


где Ра(®) = т А() ехр(— і Т) а#— спектр функции А (№). 


Каки следовало ожидать, выражение (2.68) по существу сов- 
падает с выражением (2.43) для спектра комплексной огибающей 
последовательности независимых сигналов длительностью Т. По- 
этому для энергетического спектра рассматриваемой последова- 
тельности у(Г) независимых сигналов длительностью пТ в области 
«>0 аналогично !(2.48) 

0. (в) = (АТ) Ел (®— в). _ @.69) 

Для сигналов, вид функции А(Ё) которых удовлетворяет соот- 


ношению А (1Т—#) =А (В (рис. 2.2), 
1 | "72 пТ ^ з 
0-0) = Ао [о ( 7). (2.70) 
Подставляя (2.10) в (2.70), имеем 


быт || 9 [2 (лет+ 2) |— ч[5- дет], (2.71) 


. і 
где $5 (х) = { 2 аі, что согласуется с результатами, например, 
0 я 


148]. 

Зависимость (2.71) для различных значений п представлена на 
рис. 2.15. Здесь же (рис. 2.15 6) приведена спектрограмма энерге- 
тического спектра псевдослучайной последовательности рассмот- 
ренных сигналов. 

Анализ представленных на рис. 2.15 зависимостей показывает, 
что независимые сигналы длительностью пТ обладают значитель- 
но большей скоростью убывания уровня внеполосных излучений, 
чем рассмотренные ранее независимые сигналы длительностью 7. 
Например, при расстройке от средней частоты на 2/Т уровень вне- 
полосных излучений составляет —37 дБ для п=2 и —45 дБ для 
п=4, что на 2...3 порядка ниже, чем у классических ФМ сигна- 
ЛОВ. 

В то же время, как видно из сравнения кривых на рис. 2.14,в, г 
и 2.15,а, применение зависимых сигналов длительностью Г, постро- 
енных на основе (2.56), дает практически те же результаты, что и 
использование рассмотренных независимых сигналов длитель- 
ностью ЛГ (при п= 4...6). 

Рассмотрим энергетический спектр случайной последовательно- 
сти независимых сигналов длительностью 7 .(см. рис. 2.3 для п= 
=2), вид которых однозначно. соответствует определенной комби- 
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А (& 
дида яп х/х 


ү” 
2 Отот 


Классические 
ФМ сигналы 


\ 
М 
Гг 


6. ИГ 007 ут бут е 


Рис. 2.15. Энергетические спектры 
случайных последовательностей неза- 
висимых сигналов длительностью 
пТ: а — теоретические зависимости 


Ас Т 
С. (1)! 1: б — спектрограмма для 


А(:) вида ѕіп х/х при п=4; масштаб 
по оси абсцисс 10 кГц/дел, по оси 
ординат 10 дБ/дел; 1/7 =9,6 кБод 


нации из и информационных символов исходного алфавита. На- 
помним, что в таких условиях отсутствует межсимвольная интерфе- 
ренция между последовательно передаваемыми сигналами. 
Спектр $.(0) комплексной огибающей ус (Г) указанной последо- 
вательности сигналов для п=2 (см. рис. 2.3) представим в следую- 
щем виде: 
МТ ((№М—1)/2 (28) 284-1) 
449) = [| р) ае рео 
0 0 


(М-1)/2 4028) (21) 
У ———— 00—27) ехр(—ј о?) 1. 


_ 6=0 
Заменяя х= /—2ҜТ, имеем 


| (м—1)2 . | 428) + 4028-1) 
5.00) = 2 ворон) | 


= 


Гр (6) + 


28 2-4-1 
49 а +1) 


о Кабо) | 


Где 
Ер (®) = (Р (2) ехр (—јоѓ) а; Бо (о) = (о (#) ехр(—ј оѓ) 4. 
0 0 


Представим С+(®) аналогично (2.46) 


. 1 
а (о) = іт аут а (15. (0 —@о) 2). 
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После соответотвуюцих преобразований имеем 
(М—1)/2 (М—1)/2 


0+ (ә) = Пт -, —— У Уу) ехр[—ј Ло (А— 0) 27] т, х 
10 
да аан 4020) абы 
х ———5——— Рр(А ө) + Ро(А6) х 
а(20) 4261) . 420 — а021+1) , 
о Буда) ||. 


Учитывая, что при равновероятных и независимых информацион- 
ных символах 


1, Е = 1, 

0, А561. 

т; { 409 аен) = т, { 00280 д0) =0 для любых А и І получаем 
а (в) = (1/16 Т) ПЕ (Л)? + |Ео (Лә) [2]. 


Используя данное выражение, найдем энергетический спектр 
с+(о) случайной последовательности сигналов, вид комплексной 
огибающей и) которой изображен на рис. 2,3,4: 


28 21| — 284-1 21-1) — 
т, { 928 429) = т, { ЧН 4 = | 


Ер (Лю) = — {0$ (25 Ло) —1— соз (27 Ло) -- соз [2 ($—Т) Ао] — 
—] ѕіп 05 АФ) + ј ѕіп (2Т Ло) + ј ѕіп [2 ($—Т) Ао]; 
Ро (Ло) = =. {с0$ (5 Ло) — 1 — соѕ (Т + $) Ло] -| соз [(Г— $) Ло] -+ 


+ соѕ (2Т Ло) — соѕ [(2Т— $) Ло] + ј іп (Т - $) Ло] —1 ѕіп ($ Ло) — 
— ј зіп [(Г-— $) Ло] — ј ѕіп (2Т ло) + ј ѕіп [(2Т —$) до}. 
Подставляя выражения Ёь (Лә) и Ро(Ло) в Формулу ДЛЯ 
(+ (®), получаем 
АСТ 
+ (©) = —_ Е {14 — 6 соз [2 (у— 1) Ло Т] — 
— 3 соѕ (2ЛоТ) — 6 соѕ (27 Т Ло) + соз [(2у — 1) 2ЛоТ] + 
+ 8 соѕ [(р —2) Ло Т] — 8 соѕ (у Ло Т) — 8 соѕ (лот) + 
4+ 8 соѕ [(27— 1) Ло Т] ++ 8 соѕ [(у- 1) ЛОТ] — 8 соз [(у—1) ЛоТ]), 
где ү= 5/7. 
Определим энергетический спектр С} (о) случайной последо- 


вательности сигналов, вид комплексной огибающей ус(Р) кото- 
рой представлен на рис. 2.3,6. Вычислим 


я делю, 
рь (ло) = ти 405 (дЫТ) 
[Ео (Ав)? = —_ ТТ 4 зт? (ЛФ Т). 


[м2 — (Ао Т)*]2 
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4-позиционньые 
сигналы с КФМ 


2-позициснньге 
сигналы са(ё) 


Рис. 2.16. Энергетические спектры случайных последовательностей независимых 
АТ 


0 
сигналов длительностью 27: а — теоретические зависимости 00012 М 


б и в — спектрограммы для огибающей, изменяющейся по треугольному закону 
и по закону ѕіп х; масштаб по оси ординат 10 дБ/дел., по оси абсцисс 5 кГц/дел.; 
1/7 =4,8 кБод 


После соответствующих преобразований получим 


АСТ д? (| 2 соѕ (До Т) | | эт (Ао Т) | 


| 
6+(0) = л2 — (2Ло)? л2—(Ло Т)? | Л 


АТ 
Указанные зависимости (+. (ў) / л приведены на рис. 2.16,4. 


Из сравнения зависимостей на рис. 2.16,а видно, что, как и сле- 
довало ожидать, переход от 2-позиционных сигналов к 4-позици- 
онным приводит к сужению занимаемой полосы частот ДЁз (см. 
п. 1.2.3). Несколько снижается и уровень внеполосных излучений 
в области частот ѓ>}--2/7. 

Зависимые сигналы длительностью пГ. Функции А; ({—ЕТ) в 
(2.11) имеют длительность Г и их вид на интервале времени 
[2Т, (&--1)Т] зависит как от данного А-го информационного сим- 
вола, так и от ряда предыдущих. Рассмотрим энергетический 
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спектр зависимых сигналов для п=2 (см. рис. 2.4,6), учитывая, 
что влияние предыдущего (—1)-го символа распространяется не 
более чем на интервал времени [АТ, (Е-1)Т]. В этих условиях 
число возможных видов функции` А; (--^ЮТ) на каждом А-м ин- 
тервале будет [—=2. С учетом этого аналогично (2.54) представим 
комплексную огибающую ис ({) (2.11) 


№1 400 а а00 408—0) | 


0 У [авт лаат 5 


(2.72) 


где функция А; (АГ) (1=1, 2) существует лишь на интервале 
времени [АТ, (Е-+-1)Т]. 

Для последовательности сигналов, вид комплексной огиба- 
ющей у, (Ё) которых представлен на рис. 2.4,6, функции А; (і) на ин- 
тервале |0, 7] определяются следующими выражениями: 


А; (0) = А, 

Е 1 —Т лЁ 

= А тутт п . ). (2.73) 
Представим (2.72) в виде 
№М—1 а" 

и У метле) 

(#—1) 
ЕТА, (Ту А, (вту р (9.74) 


Спектр этой комплексной огибающей 
| М—1 
5, (а) = У! ер(—16Т) 14% Ра (6) + 41-1 Рә (8), (2.75) 
#—>0 | 


| Т 
где Га (о) = [ 14; (0+2, (0 ехр (—108 0; 
0 


Бол (ш) = Г ГА, — А» (1 ехр (јод) а, 


Выполняя преобразования, аналогичные (2.60) — (2.63), получаем 
выражение для энергетического спектра С+(®) последовательнос- 
и (2.11) в области частот &>0: 


0. (©) = == | Рд (®— о,) ехр з (о— о) | + 
+ Ра (ое) екр | —]@—в) > ||. (2.76) 
учитывая (2.73) и принимая во внимание, что А, (Ё =4:(7—#), 
А, (И =—А: (7—0), можно выражение (2. 76) записать иначе: 


_ (+ (®)= = в | [4+ А, (#)] соз (0—9) (—Т)] а| 


‚ (2.77) 


Подставляя значение А, (і) из 72.73) в (2.77), получаем , 


1 Т |. 21 —Т 
0.09) 2220 | | дЕ 0—Т)1Т 
х чп (==) соѕ [(®— ®,) (&—Т)] & ”. (2.78) 


После соответствующих преобразований представим (2.78) в 
виде 


плот — [51 (п— Ао 7) соѕ Лю Т + 
о 


+ Сі (л ло Т) зп ло Т-- И (п +- Ло Т) соѕ Ло Т — 


— Сі (л-- ло Г) чп Ло Г- $1 (Ло Т —– л) —– $1 (ЛоТ-- л)]]?, (2.79) 
где 


х . ра 
. $ш Ї . СОЅ Ї 
$1 (х) = | 4; б (х) = | і. 
0 * К; 
Как показывает анализ, значения энергетического спектра 


АТ 
0. —° случайных последовательностей зависимых сигна- 
+ 4 


лов длительностью пТГ, полученные в соответствии с (2.79), прак- 
тически совпадают со значениями спектра последовательности со- 
ответствующих независимых сигналов той же длительностью, при- 
веденными на рис. 2.15 (п=2). Однако меньший уровень ампли- 
тудной модуляции зависимых сигналов делает их более пред- 
почтительными в тех случаях, когда возможны нелинейные режи- 
мы при усилении мощности таких сигналов. Е | 


2.6. СПЕКТРЫ СИГНАЛОВ ПРИ ФАЗОВЫХ МЕТОДАХ 
ОГРАНИЧЕНИЯ ПОЛОСЫ 


Рассмотрим спектральные характеристики случайных после- 
довательностей сигналов с различными законами изменения фазы 


колебания. 
Независимые сигналы длительностью Т. Спектр последова- 


вательности (2.12) определяется выражением 
5 (о) = А, У. фт ((— ЕТ) соѕ [0,7 -- 
+ Ф) (1—ЕТ)] ехр в о і) 0 = 5 (ә) + $ (о), (2.80) 


где А МТ мМ—1 | 
$+ (®) = 1. ГУ (вере 9) +9 (АТ): 


Е=0 
МТ №1 
$ (®)= = 15 9700—67) ер (—) 9+9) 24-09 (— 


—#Т)} ё. 
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После соответствующих преобразований 


М—1 
$+ (0) = У] ер[ (у=) ЕТ] РӘ (ә), (2.81) 
0 
Т 
где Р(®) (о) = 2. | ехр | (0) х + 49 о (х) = || Ах. (2.82) 
0 


Представим энергетический спектр последовательности (2.12) в 
виде (2.46), где 


6+ (а) = Пт т, {15+ (6)1}; 0 (ә) = Вт т, {15 (1. 
| (2.83 


Для т! {|5+ (о) |2), очевидно, имеем 


М1 М—1 
т; {15+ (®)|?} = У У ехр[—ј Ло(2— 0) Т] т, (РӘ (ә) 0" (@)}, 
220 150 
(2.84) 
где Ло = 0—00. 
Рассматривая, как и ранее, случай, когда символы 4,‹® рав- 


новероятны и независимы, выражение (2.83) после соответству- 
ющих преобразований представим в виде 


б. (а) = -— Ў 1А) (+ т ж 
г] —+00 


1 т 2 М1 М1 
х 12 У Е (ы)| У У ехр[—јАә (6—0) т | | 
т? | в=0 10 
где 
А Г ! л 
ЕО (о) = т | ехр р СЕ 400 (х) х) ах, 
0 
ИЛИ 
| ш 1 
0+ (6) = — 2, Е) («Хх 


т 2 
Ў Ро) 


г=] 


М—1 
х 2 | (М—) соѕ лот] | 
2—1 


. 2 
іт 
М-»оо М 


Используя формулы для сумм тригонометрических функций [16], 
получаем 


1 1 по 2 
Сто 
| Е) 2. 1 | зіп до МТ/2 о 85 
т т? Т | 2 Р,» (9) мі М | 12 До Т/2 (2.85) 
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Как показано в [44], 


: | со 
іт 1. | едем |2 9 | ло 2%) Е 
Моо № $113 До Т/2 Т со Т 


так что окончательно 
| а (о) = Оһ (ә) + Сд (©), 


где соответственно непрерывная и дискретная компоненты энерге- 
тического спектра 

< 6 1р " 

бъ (©) = -т 2 Е00) (о) | — т 2 ЕХ (о) |; 


(2.86) 


2л 3 


та ТЗ 


Ў (до 22). 2.87 


Е—=— со 


т 

бд (а) = У Ро (о) 
г=] 
Выражения (2.86), (2.87) согласуются с результатами [112]. 

Наличие дискретной компоненты Сұл(о) в (2.85) связано со 
свойствами функции со$[ф,® (1-—АТ)] в (2.17), которая не зави- 
сит от значения 4, и является периодической с периодом Т, по 
крайней мере для рассмотренных в $ 2.3 видов функции о (і). 

Используя (2.86), (2.87), получаем выражения для энергетиче- 
ских спектров С+ (о) независимых сигналов длительностью Т, 
закон изменения фазы 90({) которых определяется (2.14) — (2.16). 
Учитывая, что в этих условиях 9 (1) =9(Т—1), представим Р, (о) 
(г=1, 2) в следующей записи: 


Е, (о) = Е. (о) ехр (] До Т) = ехр (] Ло Т/2) [9 (©) ]В (®)]; 
Е, (о) = ехр (ј Ло Т/2) [@ (&)—1В (01, 
где 


7/2 Т л 
а(–) = Ау {| соѕ Ло (= >) 0$ Е о йі; 


0 


Т/2 Т . л д 
В (о) = — А, ) соѕ Ло (-- 5 Ут Е о і. 


При этом К 
бъ, ()= — [92 (ә) В? (0)1— —— ө2(0) = —_ Вә (а); (2.88) 


_ 2 ла? (о) © __ 2лр 
бъ) = 2 У а (дь 2 (2.89) 
Сравнивая (2.88) с (2.50), замечаем, что при а(Ё) =ѕіп[ (л/2) х 
хо({)| выражение для непрерывной компоненты Сұ. (о) при фа- 
зовых методах ограничения полосы совпадает с выражением для 
энергетического спектра б; (о) при амплитудных методах огра- 
ничения полосы. 
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Для сигналов, закон изменения фазы которых определяется 
выражением (2.14), представим (2.88).в. виде =, 


. 
= . 


л эп [Аю Т (1/27) - $ АГ! 
6. — Ај тл 2 Ло Т т“. (2.90) 
т [2 4 (т/4)# — (40/2) < 


что совпадает с аналогичным выражением, приведенным в [112]. 
Из (2.89) получим 


, И А, | 
—. 422] $. л. 03? (27 #5/Т) 2л 
А | т { У тава 50495 ) 


Е=— оо 


При $/Т= 0, что соответствует классическим ФМ сигналам со 
скачками фазы колебания на 180°, дискретная компонента спект- 
ра исчезает, а непрерывная преобразуется к известному виду [17]: 


д а 


ѕіп До Т/2 
Озы (в) = | 


До Т/2 


Выражение (2.90) для непрерывной компоненты энергетиче- 
ского спектра Су. (ө) при 5/7=0,5 совпадает с выражением 
(2.52), которое соответствует энергетическому спектру С} (о) 
случайной последовательности независимых сигналов длительно- 
стью Т при амплитудных методах ограничения полосы для оги- 
бающей а(і) вида (2.4). Это объясняется тем обстоятельством, 
что вид второй квадратурной составляющей последовательности 
у(і) в (2.17) при фазовых методах ограничения полосы совпада- 
ет в рассматриваемом случае < видом последовательности и(й) в 
(2.1) при амплитудных методах ограничения. 


Зависимости (2.90) и (2.91) приведены на рис. 2.17,а. Значе- 
2. | | | 


А . 
ния Са ([) > равны отношению средней мощности соответ- 


ствующих гармонических компонент сигнала к средней мощности 


самой последовательности. В частности, значение компоненты 
9 


Аб 
О+д (К) [5 — = 0,2 равно относительной средней мощности остат- 
ка несущей частоты в случайной последовательности сигналов. 
9 
| АЕ Ао 
Заметим, что значения дискретных компонент 0} (/) Е — по- 


лучены с учетом равенства [82] (А}) =?2лӧ (Ло). Приведенные 
спектрограммы (рис. 2.17,6 и в) соответствуют квадратурным со- 
ставляющим 0.(Р и Ө. (#) случайной последовательности сигна- 
лов, причем, как отмечалось в $ 2.3, функция 9‹(Ё, являясь пе- 
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г.у, в, (ЕТ, дБ | 
, Ар 


и} гут д5 
7 р 


0 7/2 Т ё 


Классические 
< ФМ сигналы 
“ы. 


а) 


Рис. 2.17. Энергетические спектры 
случайных последовательностей не- 
зависимых сигналов длительностью 
Т, фаза колебания которых изменя- 
ется по закону (2.14): а — теорети- 


2 
АТ 


ческие зависимости С+һ ()/ 
Ас 
0.001 ; 6б, в — спектрограммы 


И 


непрерывной` С+н(Г) и дискретной 

С+д(/) компонент С+ (Г); г— спект- 

рограмма суммарного энергетическо- 

го спектра; масштаб по оси ординат, 

10 дБ/дел., по оси абсцисс 5 кГц/дел.;: 
1/7 =4,8 кБод 


т. 


риодической и не зависящей от передаваемых. информационных 
символов, определяет наличие: дискретных ‘компонент в энерге- 
тическом спектре сигнала. Следует заметить, что качество регист- 
рации дискретных компонент в спектре колебания существенно 
зависит от полосы интегрирования реального ‘анализатора спект- 
ра, которая в данном случае равна 100 Гц. Отметим, что уровень 
внеполосных излучений (непрерывной компоненты энергетическо- 
го спектра) последовательности рассматриваемых сигналов даже 
при небольших значениях $/Т=0,1...0,2, оказывается значитель- 
но ниже уровня `внеполосных излучений классических ФМ сигна- 
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Е 
-710 


05 


Классические 
ФМ сигналы 


Сигналы, имеющие 


Рис. 2.18. Непрерывная компонента 
энергетических спектров (в области 
>} +5/Т) случайных последователь- 
ностей независимых сигналов дли- 
тельностью Т, фаза колебания кото- 
рых изменяется по закону (2.14) 


лов (рис. 2.18). Составляющая 
0: (1) представляет собой слу- 
чайную последовательность 
функций + ѕіп[ (л/2) 0 (#— 
—ЕТ)], сохраняющую инфор- 
мацию о передаваемых сим- 
волах, и именно эта 
кочастотная квадратурная со- 
ставляющая обусловливает 
наличие непрерывной компо- 
ненты энергетического спектра. 


НИЗ- 


закон Изменения, фазы ` Для энергетического спект- 


колебания вида Ѕіт2 х 


р+5/Т б +10/Т 615/7 +20] +25/Т Е 


ем (2.15), 


А0 Т/2 
Чи (®) = | { ѕіп (5 т $1 т! С0$ Г, (= — 


Учитывая, что [16] 
ехр (= ] 2 ѕіп /) = Ј, (2) + 


+ У {Ј,, (2) соѕ5 20 + ] У, (2) чп (262—1) В, 


60 
запишем 
АСТ 
бъ (в) = = |-> х 
л 
оо Јаһ—1 (= \ 
х У 2 (928—1) — соз 27 . 
= 4 2 


Е ) (ату 
д — [2497 
4 \ 4 


Подставляя (2.15) в (2.89), находим 


2л А2 [12 
бъ (9) = 2 | с0$ |-> т 2) с0$ лот (= — 
+) а} 5 5(л0— 27 
2. г) 
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ра последовательности сигна- 
лов, закон изменения фазы ко- 
торых определяется выражени- 


После соответствующих преобразований с учетом (2.20) получим 


юе Гл 
Од (в) = 2740 2 Е= ѕіп (Ёл) — 


а 4елзтАл 12 __ 2пА\ 

— ао . 2.93 
Как следует из (2.93), при Аэ-т Сл (о) =0, а при всех 

|Е| = т, раскрывая неопределенность, г 


_ оо [Л (п/2) | 2л“ 
Од (в) = 2 л А2 РИ Я б (д0 277) . (2.94) 
Зависимости (2.92) и (2.94) для Е =0, 1, 2 приведены на рис. 2.19. 
Здесь же (рис. 2.19,6) показана спектрограмма суммарного энер- 
гетического спектра случайной последовательности сигналов. 

Для сигналов с законом изменения фазы 9(Ё) вида (2.16) не- 
прерывная часть энергетического спектра 


О. (0) = А2 Т [7 Јо (104) п (5) 407 > 


Ат у 8 
о к (л/4) ѕіп [л (22—1)/4] . |АоТ\\* 
х У ль \? 9 ) 
к=1 (Лот /4)2— (2 ) 


Учитывая, что значения функции Л» (2/4) при Е>>2 достаточно 
малы [16], можно получить 


А? Т /зт (Ло Т/2) \? 
Оһ (©) = (а № Е 


— 2 Ју (п/4) У. (л/4) з 
2 (ЛТ) тути + етая) . (2.95) 


Для дискретной компоненты энергетического спектра после соот- 
ветствующих преобразований получим 


— р со _1 5112 (ёл). =) - 
Съд (0) = 2740 У 2 (вл)? ВЕ 


Исх «19 02т-—0/4]7(8/0) |? (л 298) (2.96 
2у2 7 (т/8)2— 1 | о (49 Т ): 79 


При А5 т, очевидно, Сд (ю В Для || = т 
бъ, (ш) = 21 А8 2, л (= =) (д0 7”). (2.97) 


Анализируя зависимости 95] и (2.97) (рис. 2.20), можно 
видеть, что, например, при расстройке от средней частоты јо на 
о/Т уровень внеполосных излучений для непрерывной компонен: 
ты энергетического спектра у случайной последовательности сиг- 
налов с законом изменения фазы 0 (і) вида (2.16) почти на 30 дБ 
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ниже, чем у последовательности ФМ сигналов со скачками фазы 
колебания на 180°. Интересно отметить, что и относительная сред- 
няя мощность остатка несущей частоты в случайной последова- 
тельности сигналов достаточно велика и практически равна зна- 


2 
6, 4(#) у? „6,н(#)/ 
0 


4 


с + ИТ 2/7 


АўТ 


‚дБ 


‚Классические 
< ФМ сигналы 


Классические 
ФМ сигналы 


мут ут 


4) 


г 


Рис. 2.19. Энергетические спектры 
случайных последовательностей неза- 
висимых сигналов длительностью Т, 
фаза колебания которых изменяется 
в соответствии с законом $іп х: а — 
теоретическая, б — эксперименталь- 
ная зависимости; масштаб по осӣ 
ординат 10 дБ/дел., по оси абсцисс 
5 кГц/дел.; 1/7 =ЗкБод 


Рис. 2.20. Энергетические спектры 
случайных последовательностей не- 
зависимых сигналов длительностью 
Т, фаза колебания которых изменя- 
ется в соответствии с законом 
5112 х: а — теоретическая; б — экспе- 
риментальная зависимости; масштаб 
по оси ординат 10 дБ/дел., по оси 
абсцисс 5 кГц/дел.; 1/7 =3 кБод 


2 
чению Од (о) / 2 для сигналов с функцией о({) вида (2.14) 
(рис. 2.17,а). 

Заметим, что при использовании остатка несущей частоты в 
случайной последовательности сигналов в качестве синхронизи- 
рующего колебания (пилот-сигнала) для когерентных устройств 
обработки целесообразно при выборе формы сигналов не только 
учитывать требования к ширине полосы частот и уровню внепо- 
лосных излучений, но и принимать во внимание уровень дискрет- 
ной компоненты энергетического спектра при значении = ѓо. 

Из анализа зависимостей, представленных на рис. 2.17—2.20, 
видно, что при достаточно больших расстройках относительно 
средней частоты (например, до 5/Т и более (см. рис. 2.18)) ми- 
нимальный уровень внеполосных излучений (уровень непрерыв- 
ной компоненты энергетического спектра) имеют сигналы, фаза 
колебания которых изменяется по закону о(ЁР) вида (2.16). 

Зависимые сигналы длительностью Т. Анализ энергетическо- 
го спектра случайной последовательности таких сигналов рассмо- 
трим на примере зависимых ФМ сигналов, закон изменения фазы 
и вид низкочастотных квадратурных составляющих которых изо- 
бражен на рис. 2.6. 

Как и при амплитудных методах ограничения полосы, перей- 
дем от рассмотрения двух видов каждой из низкочастотных квад- 
ратурных составляющих 0. (!) и 60;(1) на интервале [АТ, (Е+П)Т] 
к рассмотрению двух видов каждой из вспомогательных функций 
5:‹ (1—АГ) и Ь:.(1—АТ) (1=1, 2), определяющих вид низкочастот- 
ных квадратурных составляющих последовательности И(Ё) в 
(2.24) на интервале [ЕТ, (6-4-1) Т]. При этом индекс { по-преж- 
нему принимает значения | или 2 в зависимости от того, совпада- 
ют или отличаются значения (^—1)-го и А-го информационных 
СИМВОЛОВ. 

Последовательность у (і) запишем в виде 


№—1 1—08) 408—1) 
у= Ў рив) [ьт р, (Т) 
1 а") 408—1) №1 . 
паа СОЅ 0, і — р рт ((— 
а) — 408—1) 0 4% + 408—1) 
—етуь. ВТ), (Т) 1—50 іп о, і. 


(2.98) 


Вид функций бс (№) и 0: (), сформированных на основе незави- 
симых сигналов длительностью Т, закон изменения фазы колеба- 
ний которых 0 ({) определяется выражением (2.14), для парамет- 
ра $/Г=0,5 при 0<1<7 можно представить 


с (0) = А, соѕ а 6,0) =0 


65 (9 = А, зіп хи 0 (= А. (9.99) 
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Спектр последовательности у (і) в области ®>0 


р Мт м1 1 а 0—1) 
5+ (ә) = > ) У фт (— ЕТ) ье (— ЕТ) Аа 


№1 А 209) 408—1) 
+) вт [ыст 207 4 
ағ) 2 
4(®) + 408—1) ] | 
+ 6, (1— АТ) +] ехр (— ј Лой аі = 
Е! 0 [| Га 4—1) 
= ә с Р (—јАәТ) | ьо о |+ 
. 4) 408—1) а 4 408—1) 
ны а) хр (1 Ааай, 
(2.100) 
После соответствующих преобразований имеем 
1 М—1 | | Е 
5+ (0) = —— у ехр (—јЛәАТ) (1—40 4-0) х 
х Рис (6) + 09 Е, (ә) + 14-0 Е, (6)}, (2.101) 


где 


Р, (в) = г 6, (О ехр (јлә) 4; 


Т 
Еу (6) = | [03 (К - 6, (#)] ехр (— ј Ло #) 47; 
0 
Г 
Е, (ә) = {| 10 (— в,» (1 ехр (—] 400) 4. 
0 
Используя (2.83), (2.84), представим энергетический спектр слу- 
чайной последовательности сигналов в виде 


1 
0+ (ә) = т д т, {15+ (0), 


где 
М 


м—1 1 
т; {15+ (@)}= = У 7 еле (8—0 Т] х 


—т 


=0 1[=0 
х т, {(1— 49 4-1) (1—00 40-0) Р, (в)? + 
+ 40 а |Ехз (5) [2 + 4-0) а ПЕ. (ә)? + 
+] (1—40) 41) 40 Е, (о) Е). (о) + 
+] (1—4® 0—1) ай) Е, с (6) Ро. (ә) + 
+ 144% (1—40 4—5) Е, (ә) Е; (ә) + 
+ а%® 10—10) Е, (о) Ро. (@) ++ | 0—10) (1—40 0—1 ЈЕ, (о) Е (©) + 
+ 4—0) 400 Е, (ә) Ру (6)}. 
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Учитывая, что в случае равновероятных и независимых информа- 
ЦИОННЫХ СИМВОЛОВ 


а 
1, А=І, 
0, А561; 
п (о ар у ае 
0, 521—1; 
1, &=1+1, 


0, А=521+1, 


һау ару | 


т, {40 ао} = | 


запишем 2+9) в виде 


1 №1 
6+ (ш) = — г Ае (о)? іт т т У У ехр [— } ЛоТ (#— 1] + 
К 
+ = (Рас (90)? + [Е (0)? + |Рьз (0) | -- Ёз (о) Ро, (в) ехр(ј АоГ) + 
+ Рз (6) Бү, (6) ехр (—ј Лә Г)]}. (2.102) 


Разделим (2.102) на непрерывную и дискретную компоненты 
энергетического спектра С; (о); при этом по аналогии с (2.86), 
(2.87) получим 


бу (6) = 2 (Ез @®)Р + Ра (9) (Р; (а) + Р; (в)ехр (АТ + 


+ Е, (о) 1 (о) + Е. (®) ехр (—ј Ло Т)]}; (2.103) 
бъ, (о) тета 1Р0) 8 (дә 220). (109 


Учитывая соотношения Ё; (7—1) =— 01: (1) и Ё: (7—1) = 6 (0) 
при 0<і% Т, представим непрерывную компоненту энергетиче- 
ского спектра рассматриваемых сигналов в виде 


1 Г/2 т‘ 2 
Су (©) = = | | б.с (х) соѕ Ло (х— >) ах| + 
0 


Т 3 
16, (х) — 6,5 (1 соз (дох) | (2.105) 
0 

Подставляя значения Вс (х), 615 (х) и Бә (х) из (2.99) в (2.105) 
И (2. 104), окончательно имеем 


б А01 Т [ соѕ(ло Т/2) || іп (Ло Т/2) 
+н (9) = 1— (Ло Т/л)? (Ао Т/9)2 


од д? (1 < со52 (л А) — 22%). 
0+ (0) = 2740 а (23 > Га авер 5 (дә 2100) 


+ аг: (9.106) 
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р (у, я.) ИТ, дБ Рис. 2.21. Энергетический спектр слу- 
д 2 бен 4 чайной последовательности зависимых 
сигналов длительностью Т, фаза коле- 
бания Өф (1) которых изменяется по тре- 


угольному закону 


На рис. 2.21 построены зависи- 

Классические мости (2.106) и ( 2.107) непрерыв- 

У. ной и дискретной компонент (для 

Е = 0, 1, 2, 3) нормированного 

энергетического спектра случай- 

Кезадигииие НИ нои последовательности рассмот- 
= 05 ренных сигналов. 

Из анализа дискретных ком- 
понент энергетического спектра 
видно, что относительная средняя 
мощность остатка несущей ча- 
стоты в случайной последователь- 
ности зависимых сигналов дли- 

в +07 5+ИТ 5+УТ 5+УТ Е тельностью Т сравнительно мала 

и значительно меньше анало- 
Гичной составляющей независимых сигналов длительностью Т, по 
крайней мере для законов изменения фазы, рассмотренных в $ 2.3. 

Независимые сигналы длительностью 27. Рассмотрим спек- 
тральные характеристики случайных последовательностей сигна- 
лов с квадратурной фазовой манипуляцией. 

Спектр последовательности и({) вида (2.27) 


| гд. МТМ? б И 
эт Г ит Таро (агч я.) 
20| ё 
(М—1)/2 
+ У! фиг (22 —Т) ЧН сов [вой = )ес-Јәда (2.108) 
60 
Представим (2. 108) в области ®>0 следующим образом” | 
и (А—1)/2 
5+0 = 48 У) екр[—}Аә(26--1)ТүХ 
22 2—0 | ег | 
х Сі ехр | —}] (407—2 | 11— 
— јавю (ер[-) (ль) (9.109) 


Об —} (Ло } |= Р, шел 
означив й Г ехр ] (ло 3) 0(9), запишем 
(2.109) | Е | 

5+ (®)- = — о Ко (6). 5, хр [— ј Ло (28+ 1)Т] ( А+ — ј 2028). 


о | (2.110) 
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Учитывая (2.110) и принимая во внимание, что для равновероят- 
ных и независимых символов 


2, &=і, 


2.111 
0, КУБ ) 


т, 12-10) —} аю) (а) + ў аад) = | 
имеем | 
0. (ш) = іт ИР (ку (У )= 18, «г. 2.12) 


Таким образом, энергетический спектр случайной последова- 


тельности сигналов с КФМ в области о >>0 , 
А2 Т | ѕіпАоТ |2 
а+(@) = уи (2.113) 


_ Спектр последовательности сигналов с КФМС (2.28), очевидно, 
можно представить в виде 


1. (№—1)/2 , 
5.0) 586) У его ОТ] 
" =0 


х | (28) ехр [3 (д7 )| авн). 


С учетом (2.111) легко убедиться, что энергетический спектр С, (о) 
случайной последовательности сигналов с КФМС также будет оп- 
ределяться выражением (2.113), поскольку квадратурные состав- 
ляющие и! (і) и 0(#) в том и другом случае представляют собой 
одинаковые последовательности независимых сигналов длитель- 
ностью 27, определяющие энергетический спектр 0(). 


Энергетический спектр случайной последовательности сигна- 
лов с ММС 


| АГ |: У 92 (2—28) а зі ( 21. зіп уг 


+. БУ т (ЕТ — тан соз т) сов! ер (јода 


&=0 
(2.114) 
Рассматривая область о>2>0, из (2.114) получаем 


$ Гав 7 сз (2 Лой) 4 
+69) = | " (22— 7 ооз (г) -1Ао )— 
(24-2) Т 
—ј 020) | т ")ехр(—јло) 4 
| ЕТ 
ИЛИ 


‘(1 г) ерС-іаода я ть 


хехр и ла Т 2) [ 42 +7 ехр(ј Лә Т)—) 420], 
4—45 97. 


Поскольку для равновероятных и независимых символов 
т, [( ЧР ехр (до Т) — ] 929) ( 4280) ехр(— ] до Т) +147) = 


— [7 Е = 1, 
0, А-1, 
энергетический спектр | 
= бр 1 зем руу 1 2 
6 (в) = іт 2. (1, (в) (0—1) = [Ра (6), (2.115) 


где 
2Т . лі . 
ғ.) А, | зіп (от) 9(—ілод й. 


Как видно из (2.115), энергетический спектр случайной после- 
довательности сигналов с ММС совпадает с энергетическим спек- 
тром последовательности независимых сигналов при амплитудных 
методах ограничения полосы, вид огибающей а(1) которых опре- 
деляется выражением (2.4) при условии существования @({) на 
интервале 0<—<#=—2Т. Этот результат объясняется тем, что энер- 
гетический спектр последовательности сигналов с ММС равен сум- 
ме энергетических спектров их независимых квадратурных ком- 
понент, а каждая из них представляет собой случайную последо- 
вательность независимых сигналов длительностью 2Т при ампли- 
тудных методах ограничения полосы. 

С учетом (2.50) и (2.115) получим 

2 
6. (ө) = |2 Т — ЗАТ | (2.116) 
Т л? — (2Ао Т)? 

Из анализа зависимостей на рис. 2.22,а видно, что даже при 
небольших расстройках относительно средней частоты (напри- 
мер, до 3/7) минимальный уровень внеполосных излучений слу- 
чайной последовательности сигналов с ММС примерно на 22 дБ 
ниже уровня энергетического спектра ФМ сигналов и на 19 дБ 
ниже уровня спектра сигналов с КФМ и КФМС. В то же время 
скорость спада уровня внеполосных излучений у сигналов с ММС 
оказывается значительно ниже, чем у последовательности зависи- 
мых сигналов длительностью Т с огибающей вида (2.56) (см. 
рис. 2.14,в). 

Рассмотрим энергетические спектры случайных последователь- 
ностей многопозиционных сигналов, у которых число возможных 
фазовых траекторий на интервале пТ равно М=4 (см. $ 2.3). 
Спектр последовательности иу(Г) (2.34) в области «>0 предста- 
вим в следующей записи: 


. 
е 


МТ {(М—1)/2 
5 (в) = 20 Г] У) 2 ао арно) р. #Т) + 
0 =0 


+ (1— 499 аск) 0. (#—2АТ)] + 


Уф 28) [( 020 + АО) Р, ({—2АТ) + 


`.Е==0 


где 


с огибающей 
бида (2256) 


Сигналы 

с КФМ или КФМС 
(классические 
4-позициомньге 
ФМ сигналы) 


Классические 
<?И сигналы 
—, 


Рис. 2.22. Энергетические спектры 
случайных последовательностей сиг- 
налов с КФМ, КФМС и ММС: а — 
теоретические зависимости, б — спек- 

трограмма сигналов с ММС для 
сигналы. 1/Т=9,6 кБод, масштаб по оси аб- 
сцисс 10 кГц/дел., по оси ординат 
ут ч УТ ВЧТ 10 дБ/дел. 


+ (429—424) 0, (—2ет)] ехр(—1 люд & = 


Ао (№М—1) 


/2 , 
у 2 ехр (— ј Ло 2АТ) {(1 + 20) ао) Ер, (о) -- 


+ (1—00) 02890) Ро (ә) + [( 4020) + 202—0) Ер, (ә) + 
(оо) Ро, 9, 


Ель (в) = | Р,()ехр(— Ао) а 
0 
Ерз (®) = (р, (Г ехр(— ј Лой) а, 
0 
Ро (о) = | Ф. ехр(—јдо да; 
0 


Ед (о) = 07 (Р) ехр(— ј Ло й) 4. 
0 


В соответствии с (2.83), (2.84) вычислим 


4% 


Ао (ИОВ 


т; {15 (©)|*} = 16 


ехр[—ј Ло (6—0) Т]х 


Е=0 =0 


жт, {[ (1-Е 90200 00280) Рр, (а) -Ь (1— 48 4+0) Ро, (ә) + 


99 


+ ј (9020 -- 402%+0) Е, , (в) +) (429 —а2 +0) Ро, (в) х 
х [(1- 4429 аён) Ее с (6) + (1—40 42+) Еос (в) — 
—} (420 + 22) Ро (0) —) (9020 — 0020) Ро. (ә)]). 


Учитывая, что 


1 А=іІ 
т. {1 4028) 4211 = , , 
1{ 9 г } (0 Р = 1, 
1, =] 
т. {1 а08+1) ан =], , 
:{ р $ } | В 1; 
т. [ 408) 4081) 4020 ан — 1, К=р 
О, вает 


после соответствующих преобразований по аналогии с (2.86), 
(2.87) получаем 


42 
С (6) = 


2 ПЕ, с (в) — Рос (в)? 2 12. (@)]2-- 21 Е. (©) [2]; 


О+д (©) = 


[2--2Ве (Е, (а), (ы) +1 (в)? х 


р 0—1)/2 (№—1)/2 
1 ехр[—ј Ло2(А— Т]. (2.117) 


Например, для треугольного закона изменения фазы колеба- 
ния с учетом Р, (і), 0({) и Р, (1), О. (Г), рассмотренных в $ 2.3, 
из (2.117) имеем 


ЗА2 Т| лсоѕ (До Т/2) |. 

(о) = | а лота |} 
а А2 < (1—2 пл 6/9)? соз л/2 ль \ 
не 8040—т) 


что согласуется с результатами [63]. 

Аналогично можно получить выражения для непрерывной и 
дискретной компонент энергетического спектра случайной после- 
довательности 4-позиционных сигналов, у которых фаза колебания 
изменяется по закону ѕіп х (см. $ 2.3): 


1 (7/2) — Л (л) һд) _ 
бъ (в) = ЕЛА | Ло Т +2 Т 7 (6 л) — (Ло Т)? 


Так (2/2) А 
_ | ѕіп? (Ло Т) ++ 


Ј с) (228—1) лї 12 
+ | 4есзлот У. ова (Л) (2—1) лі | + 


Ё 108—1) л]? — (2Ло Т)? 
100 


о Јр (п/2) (2—1) л |2. 
| тат Я | | 


2 


А о 3118 (л) л 
быте У ат. |4 (9+4 (=)- 


ом Лат'(л) ат (2/2) у л 
У ( (тт т/а) | 04% 7т 


АТ 
Анализируя приведенные на рис. 2.23 зависимости Сун (/) / —- 


А2 
и (1 (1) / _0. для 4-позиционных сигналов, фаза колебания ко- 
2 


торых изменяется по треугольному зақону, можно видеть, что у 
таких. сигналов скорость спада уровня внеполосных излучений 
выше, чем, например, у классических 4-позиционных ФМ сигна- 
лов (КФМ). Так, при ѓ=ј,--З/Т уровень внеполосных излучений 
у рассмотренных сигналов примерно на 5 дБ ниже, чем у сигна- 
лов с КФМ. 

Столь же высокой скоростью спада уровня внеполосных излу- 
чений обладают случайные последовательности 4-позиционных сиг- 
налов, фаза колебания которых изменяется по закону ѕіп х. При 
этом в области частот ѓ2>/-4- ИТ уровень внеполосных излучений 
у этих сигналов будет примерно на 2...3 дБ ниже, чем у сигна- 
лов с треугольным законом изменения ‘фазы колебания. _ 

По-видимому, уровень внепо- 
лосных излучений можно снизить 
гораздо больше, переходя к зави- 
симым сигналам длительность:о 


пТ, построенным на основе М-по- 
зиционных независимых сигналов 
длительностью ИТ. 
| -0 | 
М <, 


в,а, (у^ д 


Классические 
4-позиционные 


Рис. 2.23. Энергетический спектр (не- 
АТ 


прерывная С+н([/ и дискретная 
о | 4 | -40 


2 | 
С (Г) / у компоненты) случайной 


последовательности 4-позиционных сиИг- . -40 


налов с треугольным законом измене 6 ИГ 6020/7 Г 94/7 Е 
ния фазы колебания 


2.1. СПЕКТРЫ СИГНАЛОВ ПРИ АМПЛИТУДНО-ФАЗОВЫХ 
МЕТОДАХ ОГРАНИЧЕНИЯ ПОЛОСЫ 


Случайная последовательность сигналов при амплитудно-фазо- 
вых методах ограничения полосы в соответствии с первым подхо- 
дом ($ 2.4) представляет собой последовательность сигналов дли- 
тельностью Т, огибающая которых определяется так же, как при 
амплитудных методах ограничения полосы, а фазовая модуля- 
ция имеет некоторый закон ф(Г), не зависящий от информацион- 
ных символов 4%. При этом, если предыдущий (Е—1)-й и после- 
дующий А-й информационные символы различны, в моменты вре- 
мени АТ происходит скачок фазы высокочастотного колебания на 
180°. Как показывает анализ, энергетический спектр такой слу- 
чайной последовательности как независимых, так и зависимых сиг- 
налов длительностью Г оказывается близким по форме к энерге- 
тическому спектру сигналов при амплитудных методах ограниче- 
ния полосы частот, по крайней мере для реально используемых 
законов скругления фазы ф(Ё) (см. (2.14) — (2.16)). 

Рассмотрим более подробно энергетические спектры случай- 
ных последовательностей сигналов длительностью Г, вид которых 
определяется в соответствии со вторым подходом ($ 2.4). 

Независимые сигналы длительностью Т. Спектр 5; (0) случай- 
ной последовательности сигналов (2.38) можно представить в сле- 
дующей записи: 


1 МТ М 


9 (©) 2х >. | У [а(0— ЕТ) соѕ [0(0— АТ) 4%) = + 


&=—0 * 


А __ А ШЕ (в) ПС. КЕ 
+ ја(і ЕТ) зіп [о(# КТ) а пер ј Ло?) 4. 


Преобразуем данное выражение к более удобной форме: 


М— . 
5+) = У) ехр(-ЈАБЕ ТА, (0) +149 РФ), ©.18) 


==0 


где 


Т л 
Е,„(9) = [а (0 соз [000 = | ехр (—1 Ло й) 4: 
0 


Т - л 
Раз (6) = {а (0) іп [о (0 = ехр(-—ј Лей @. 
0 


Энергетический спектр последовательности (і) с учетом 
(2.118) определяется выражением 
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М1 М—1 


лит У, У ФГ АТ — Пр (100014 
0 1-0 


6+ (в) = т с 


+ 48 40 |Е,, (в)? 40 Ру, (6) Е. (ө) — } 4 Ру, (ә) Еле (6)}. (2.119) 


С учетом (2.47) непрерывная компонента энергетического 
спектра 


СИ (©) = Ез (0)|2/4Т. (2. 120) 


Дискретная компонента энергетического спектра (2.119), оп- 
ределяемая видом низкочастотной квадратурной составляющей, 
например (2.39), 


2лР 

Оа (6) =" |. (9)? У и) (2.121) 
Е=— оо Т 

Анализ энергетического спектра О; (о) ‘проведем на примере сиг- 

налов, вид низкочастотных квадратурных составляющих которых 


определяется выражениями (2.39) и (2.40). Непрерывная компо- 
нента энергетического спектра 


АТ 2 . үлі І 
Сун (©) = т |5) ов [лет (5—1) ]4+ 
ѕіп [Ао Т (1/2 — ү) [2 
+ мт |" (2.122) 
где ү= 8/7. 
Сравнивая изображенные 


на рис. 2.24 нормированные 
значения непрерывной компо- 
ненты энергетического спектра 


2 Т. 
а +. (р) —_ с аналогичными за- 


висимостями на рис. 2.17 при фа- 
зовых методах ограничения поло- 
сы, можно видеть, что уровень 
внеполосных излучений рассмот- 
ренных сигналов несколько ниже. 
В частности, при [= -+4/Т этот 


Рис. 2.24. Непрерывная компонента 
энергетического спектра случайной по- 
следовательности независимых сигналов 
длительностью Т при амплитудно-фа- 
зовых методах ограничения полосы 


уровень на 2...3 дБ ниже уровня той же компоненты у подобных 
сигналов при фазовых методах ограничения. 

Заметим, что значения дискретных компонент энергетическо- 
го спектра рассмотренных сигналов также ниже на 10... 15 дБ 
значений С.д(®) эквивалентных сигналов при фазовых методах 
ограничения полосы. 

Зависимые сигналы длительностью Т. Представим низкоча- 
стотные квадратурные составляющие Ө, (1) и 0;(1) случайной по- 
следовательности сигналов У(Р) в (2.41) на интервале времени 
[АТ, (А+-1)Т] в виде 


(а 


Ө. (2) — буе (2— Т) | о 


а) 408—0) 


2 


(2.123) 
Функции Вис (2), 613 (1) и 6›з(Г) построенные на основе а(Ё) вида 
(2.3) и 0(#) вида (2.14), можно представить в следующей записи: 


(0—9) соз 49. 05/5, 


$ 


| 
(0) = А, 1 0—9) 


0, (2) = _ ы. (—^ ет) 


соз 200—9 59, 
| $ 25 
(о ‚ 2315 ТГ; 
008) 1—9) 0<#<5, 
$ 25 
61: (1) =А,{ (2—5) д (#5) $5<#<% 


І ‚ 281% Т; 
„(= А, 0<1<Т. 


Спектр $+(%) случайной последовательности сигналов в (2.41) с 
учетом (2.123) будет определяться выражением 


Г Тм 400 408—0) 
5. (©) =) > + 


408) 408—1) 
+} кал 2а) + 


а09) д. 408—1) 
+6, .(#—РТ) | аза) ехр(—ј лей) &= 
М1 
= 3- У ехр(—јЛәвТ) [ Рль (в) — Е. (ә) 4% 0-0 + 
6—0 | 


+ (Е, (о) + Бъь (@)) 400 - } (Е, (о) — Рьь (®)} 408-01. (91243 
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где - , 
Р, (ә) = [ 61 с ($) ехр ( —] Ло й) а, 
0 


Р, (0) = [6,00 ехр(—јло) а; 
0 


Т 
Езь (0) = | 6, (0) ехр(—ј Ло?) 42. 
0 


Энергетический спектр С-+(®) последовательности у({) с уче- 
том (2.124), (2.47) и очевидных соотношений 


— — 1, Е =1, 
т, { 49 а( па а | Е 


можно записать следующим образом: 


1 1 М—1 №1 А 
6. (®) = 2 іт 1 — — 
+ (5) 1 11869) іт е У 2 ефІ—407(—01+ 
51 


+ Аль (о) |? + Е, (0) + Езь (0)[2 -- Ез (о) — Ё, (@)|? + 
+ (Ръь (0) + Езь (©)) (Е зь (9) — Ё 2 (&))* ехр'(ј Ао Т) + 
+ (Ву (0) — Е (0) (Еь (ө) Ез, (9) ехр(—јлә ту. (2.195) 


Разделив (2.125) на непрерывную и дискретную компоненты спект- 
ра, получим (5/Т=0,5) 


бы) = 2 | Гь, (+в, (01 соз(до (Т) а | + 


3 
е 
) 


(2.126) 


+ Та 
АТ | «(О овло( 12 | 
оо 
(9) = 27 |, (в) У 8 (4—7). (2.127) 
1672 К-а Т 

Сравнивая приведенную на рис. 2.25 зависимость (2.126) с соот- 
ветствующей зависимостью на рис. 2.24, можно видеть, что ско- 
рость убывания уровня внеполосных излучений у зависимых сиг- 
налов выше, чем у независимых сигналов этой же длительности. 
Такая тенденция сохраняется, по-видимому, для любых сигналов, 
по крайней мере длительностью Т, при амплитудных, фазовых и 
‚ амплитудно-фазовых методах ограничения полосы. 

Независимые сигналы длительностью ИТ. Энергетический 
спектр случайной последовательности таких сигналов рассмотрим 
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Рис. 2.25. Непрерывная компонента 
энергетического спектра случайной по- 
следовательности зависимых сигналов 
длительностью Т при амплитудно-фазо- 
вых методах ограничения полосы 
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Рис. 2.26. Энергетический спектр случайной последовательности независимых 
ЧМ сигналов длительностью пТ при амплитудно-фазовых методах ограничения 
полосы 


на примере ЧМ сигналов, вид функции |у, (1) |/4о которых приве- 
ден на рис. 2.12. При этом по-прежнему будем полагать, что сред- 
няя частота ЧМ сигналов «о совпадает со средней частотой фильт- 
ра, так что |$, вых (1) | =сопѕ1 (Г) = |$ вых(/) |. На рис. 2.26 при- 


ведены нормированные значения энергетического спектра 
2 


Т 
04 0] 1 случайной последовательности таких сигналов, по- 


лученные в результате моделирования на ЭВМ прохождения клас- 
сических ЧМ сигналов через полосовой фильтр Баттерворта 6-го 
порядка при АРъфГ=2 и АрыГ=1, где Ары — разнос частот ЧМ 
сигналов. При определении энергетического спектра учитывалось 
условие неразрывности фазы несущего колебания в моменты ма- 
нипуляции АГ. 

Как видно из анализа зависимости на рис. 2.26, уровень внепо- 
лосных излучений, например, в области частот {> + З/2Т, не пре- 
вышает —40 дБ, а в области [>ро--2/Т менее —60 дБ, что значи- 
тельно ниже, чем у всех рассмотренных ранее последовательно- 
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стей сигналов при амплитудно-фазовых методах ограничения по- 
лосы. Тем не менее следует иметь в виду, что возникающая на 
выходе фильтра межсимвольная интерференция носит случайный 
характер в отличие от рассмотренных ранее сигналов, а это при- 
водит к снижению эффективности обработки. 

Заметим, что энергетический спектр случайных последователь- 
ностей независимых ЧМ сигналов длительностью ИГ (см. рис. 
2.12) не содержит дискретных компонент (+ (о). Действительно, 
если выразить функцию у, (і) через низкочастотные квадратур- 
ные составляющие, можно увидеть, что обе они являются случай- 
ными последовательностями разнополярных импульсов произволь- 
ной формы, среднее значение которых равно нулю, а следова- 
тельно, и энергетический спектр таких последовательностей сог- 
ласно [44] не будет содержать дискретных компонент. 


2.8. СПЕКТРАЛЬНЫЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНОСТЕЙ 
СИГНАЛОВ ПРИ НЕЛИНЕЙНОМ РЕЖИМЕ УСИЛЕНИЯ МОЩНОСТИ 
При нелинейном режиме работы усилителя мощности радио- 

передатчика или ретранслятора (например, в спутниковых систе- 
мах связи [77|) происходит расширение спектра излучаемых ко- 
лебаний, искажение закона изменения огибающей последователь- 
ности сигналов, подавление слабых сигналов более сильными в 
многоканальных системах связи с частотным уплотнением. Оста- 
новимся подробнее лишь на эффекте расширения энергетического 
спектра случайной последовательности сигналов при нелинейном 
режиме усиления мощности. Очевидно, что наиболее сильно этот 
эффект будет проявляться у сигналов, сформированных на основе 
амплитудных и амплитудно-фазовых методов ограничения полосы. 

Средняя мощность Р, колебаний на выходе усилителя при фик- 
сированной пиковой мощности Ри зависит от вида огибающей слу- 
чайной последовательности передаваемых сигналов. Ограничен- 
ность пиковой мощности Ри, реального радиопередатчика [77] при 
излучении таких сигналов приводит к недоиспользованию его по 
мощности и снижению КПД. Увеличение же Ре за счет работы 
усилителя мощности радиопередатчика в нелинейном режиме с 
ограничением амплитуды колебаний, как уже указывалось, вызы- 
вает существенное повышение уровня внеполосных излучений. Рас- 
смотрим влияние ограничения амплитуды излучаемых ЧМ и ФМ 
сигналов, сформированных при малом уровне мощности с помо- 
щью канальных полосовых фильтров радиопередатчика, которые 
обеспечивают значительное подавление (свыше —40...—60 дБ) 
уровня внеполосных излучений при АР%Г=1... 2. 

Степень увеличения уровня внеполосных излучений после уси- 
ления мощности в значительной степени определяется характе- 
ристикой нелинейности, которую имеет усилительный прибор. 
Например, у спутниковых систем связи характеристика нелиней- 
ности бортового ретранслятора имеет вид, представленный на 
рис. 2.27 [123]. Энергетический спектр сигналов на выходе подоб- 
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Л 2, Рис. 2.27. Типичные характеристики ам- 
плитудной П(х) и фазовой @(х) нелиней- 
ностей 


ного нелинейного прибора можно 
проанализировать, непосредственно 
моделируя прохождение последова- 
тельности сигналов через четырех- 


уд 

ЕРК 

ТОТУ 60" полюсник с такой амплитудно-фазо- 
50 х вой характеристикой [123], либо, 


например, используя методику [77], основанную на представлении 
нелинейного прибора в виде последовательно соединенных входно- 
го фильтра, безынерционного четырехполюсника с нелинейной ха- 
рактеристикой и выходного полосового фильтра. 

При использовании усилительных приборов в режиме жестко- 
го ограничения характеристику П (х) (см. рис. 2.27) можно ап- 
проксимировать кусочно-линейной зависимостью. Тогда, полагая, 
что полоса пропускания усилителя мощности шире полосы, зани- 
маемой случайной последовательностью, а подавление составля- 
ющих спектра вблизи частот, кратных основной, достаточно силь- 
но, вещественную огибающую Ау„(Г) последовательности сигна- 
лов у(Ё) на выходе усилителя мощности можно представить в виде 


Аум (1) |. АОИ, (2.128) 


где А(Г) — вещественная огибающая колебания на входе усили- 
теля мощности; Оо — порог ограничения колебания в усилителе 
мощности; К — коэффициент усиления; ИУо= КОо — уровень огра- 
ничения. 

Степень ограничения амплитуды сигналов характеризуется ве- 
ЛИЧИНОЙ 


60 = (Аах = С): 100% /Аюах, 


где Ашах — Максимальное значение амплитуды колебаний на вы- 
ходе канального полосового фильтра. 

Анализируя влияние ограничения амплитуды сигналов на уве- 
личение уровня внеполосных излучений, интересно рассмотреть си- 
туацию, когда пиковая мощность радиопередатчика Ри= Уо?[2 
фиксирована, а средняя мощность Ре излучаемых колебаний ме- 
няется при изменении степени ограничения 60 за счет изменения 
уровня сигнала на входе усилителя мощности. При увеличении 
д0 значение Р, стремится к Ра. 

Рассмотрим также влияние степени ограничения амплитуды 
сигналов на искажение спектра излучаемых колебаний. Результа- 
ты моделирования на ЭВМ 54] приведены на рис. 2.28 для 
последовательностей ЧМ при А„Г=1 и ФМ сигналов при раз- 
личных степенях ограничения 40. По оси ординат отложено отно- 
шение |5([) 1/15 (7) [шах где |5(Р |шах— максимальное значение 
модуля спектра, а 5 (7) — спектр излученной последовательности 
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Рис. 2.28 Спектры последовательности ЧМ (а) и ФМ (6) сигналов при огра- 
ничении амплитуды колебания 


сигналов, соответствующий периодическому чередованию инфор- 
мационных символов (худшие с точки зрения спектрального сос- 
тава случаи чередования символов). В качестве частотно-избира- 
тельной цепи, формирующей спектр излучаемых колебаний, ис- 
пользованы фильтры Баттерворта 6-го порядка при ЛАЕфГ=2. 

Из анализа графиков видно, что с ростом 40 уровни внеполос- 
ных излучений возрастают для ЧМ сигналов быстрее, чем для 
ФМ сигналов, но последние имеют более высокие абсолютные 
значения первых побочных максимумов. Поэтому сигналы с ЧМ 
допускают более сильное амплитудное ограничение при заданном 
допустимом уровне внеполосных излучений. Кроме того, для по- 
лучения малых (свыше — 40... —60 дБ) уровней внеполосных из- 
лучений при использовании ФМ сигналов необходимо применять 
избирательные полосовые фильтры более высокого порядка, чем 
для ЧМ сигналов. 

Заметим, что при наличии на входе усилителя мощности по- 
следовательностей сигналов, имеющих различные несущие (на- 
пример, применительно к многоканальной системе связи с час- 
тотным уплотнением), изменяется фаза колебания каждой из со- 
ставляющих суммарного сигнала. Особенно сильно (по отноше- 
нию к амплитудной нелинейности) этот эффект проявляется на 
малой мощности (до режима жесткого ограничения). С другой 
стороны, при жестком ограничении амплитуды колебания будут 
преобладать искажения, вызванные амплитудной нелинейностью 
[77]. 
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2.9. ЗАДАЧА СИНТЕЗА ОПТИМАЛЬНЫХ СИГНАЛОВ 
С ОГРАНИЧЕННЫМ СПЕКТРОМ 


При синтезе сигналов с ограниченным спектром используют- 
ся различные критерии оптимальности, связанные с условиями пе- 
редачи и приема сигналов (режимом работы радиопередатчика, 
требованиями к помехоустойчивости, алгоритмом демодуляции, ви- 
дом уплотнения каналов, сложностью аппаратурной реализации 
устройств формирования и обработки и т. д.). Одним из часто ис- 
пользуемых критериев оптимальности является критерий макси- 
мальной концентрации энергии в необходимой полосе частот АЁн 
или в полосе АЁРо9. для сигналов с конечной длительностью. Ре- 
шение этой задачи для независимых сигналов длительностью Г 
получено в [17, 68, 91], откуда, в частности, следует, что при ам- 
плитудных методах ограничения полосы огибающая таких опти- 
мальных сигналов оказывается близкой по виду к гауссовскому 
импульсу [17], а при использовании фазовых методов ограниче- 
ния полосы фаза колебания будет изменяться по закону арктан- 
генса [68]. 

Другим критерием оптимальности, импульзуемым, как прави- 
ло, в многоканальных системах связи с частотным уплотнением 
каналов, является критерий обеспечения максимальной скорости 
спада уровня внеполосных излучений или обеспечения гарантиро- 
ванного уровня излучений за пределами занимаемой полосы ча- 
стот АЁ.. Так, при амплитудных методах ограничения полосы для 
независимых сигналов длительностью Т показано [17], что спектр 
последовательности сигналов в области внеполосных излучений 
будет убывать не медленнее, чем с/о”+!, если все производные оги- 
бающей а(/) вплоть до производной (у—1)-го порядка аб”? (1) 
не имеют скачков, а а) (#) всюду конечна. 

Заметим, что форма сигнала, полученная в соответствии с од- 
ним критерием оптимальности, может быть совершенно не опти- 
мальной в соответствии < другим критерием. В качестве примера 
в табл. 2.3 приведены нормированные значения полосы АЁРуэ% Ти 
скорость спада уровня внеполосных излучений для оптимальных 
сигналов, форма которых определена в соответствии с критерием 
максимальной концентрации энергии в полосе АЁРоэ» . В этой же 
таблице приведены соответствующие значения для ряда сигналов, 
рассмотренных в $ 2.2. 

Из табл. 2.3 можно видеть, что, во-первых, для сигналов с оп- 
тимальной (в соответствии < критерием максимальной концент- 
рации энергии) формой огибающей а(Ё) скорость спада уровня 
внеполосных излучений сохраняется такой же, как и у классиче- 
ских ФМ сигналов. Во-вторых, различие значений полосы частот 
АЕ для оптимальных сигналов и сигналов с огибающей а(і) 
вида (2.3) — (2.5) крайне незначительно. 

Аналогично близкие значения полос частот АРоэ% ДЛЯ ОПТИ- 
мальных сигналов и для сигналов, законы скругления фазы коле- 
бания которых рассмотрены в $ 2.3, будут наблюдаться и при фа- 
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Таблица 2.3 


Значения АҒ оф, Т и скорости спада уровня внеполосных 


излучений для независимых ‘сигналов длительностью Т 
при амплитудных методах ограничения полосы [17] 


. Скорость спа- 
Форма огибающей а (1) АР, 99% Т энергетическо- 
го спектра 

Оптимальная 2,3 1/До? 
Прямоугольная 20,6 1/До? 
Трапецеидальная у=0,25 3,9 1/Лоќ 
Треугольная ү=0,5 2,6 1/Доќ 
Типа ѕіп х 2,54 1/ Ло 
Типа ѕіп?х 2,8 1/Доё 


зовых методах ограничения полосы. Заметим, что для этих сиг- 
налов может оказаться целесообразным оптимизация формы с 
учетом также и дискретной компоненты энергетического спектра 
на частоте јо, поскольку, как уже отмечалось, наличие такой ком- 
поненты позволяет существенно упростить задачу выделения ко- 
герентного опорного колебания. 

Более существенное сокращение полосы частот, занимаемой 
случайной последовательностью сигналов, связано с увеличением 
длительности сигналов, т. е. с переходом к независимым и зави- 
симым сигналам длительностью йГ (п>2). Такое увеличение дли- 
тельности, как отмечалось в п. 1.2.1, приводит к появлению меж- 
символьной интерференции и, как следствие, к ухудшению взаим- 
но корреляционных свойств используемых сигналов. В этой свя- 
зи интерес представляет использование иного критерия оптималь- 
ности, например обеспечение максимальной скорости убывания 
уровня внеполосных излучений при условии устранения межсим- 
вольной помехи (п. 1.3.2). Заметим, что в этом случае речь идет 
о сохранении потенциальной помехоустойчивости приема ФМ сиг- 
налов, имеющих энергию Е. Остановимся подробнее на анализе 
спектральных характеристик таких независимых сигналов дли- 
тельностью пГ. 

Случайную последовательность сигналов, как и при амплитуд- 
ных методах ограничения полосы, можно представить в форме 


М—1 
у = У А (1 — ЕТ) 000) с0$ 6, Ё. (2.129) 
=0 


Форма функции А(Р выбирается исходя из условия устране- 

ния межсимвольной помехи (1.38): 
(А+-п) Т 

[| А(А(-- АТ) 0—0, #=1, 2,., п—1. 
РТ 
При этом потребуем, чтобы энергетический спектр случайной по- 
следовательности сигналов иу(Г) (1.129) имел достаточно высокую 
скорость спада уровня внеполосных излучений, близкую к скоро- 
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сти спада, например, рассмотренных ранее независимых сигналов 
длительностью ИТ с огибающей вида ѕіп х/х (2.10). 

Представим функцию А(1) на интервале [0, п7] в следующей 
записи: 


п—1 
А( = У С: (ЕТ), ОЕ ПТ, (2.130) 
1—0 
где ©; (Е) — определенные на интервале [0, Т| ортонормированные 
функции, а коэффициенты С; (С:%1) определяются исходя из ус- 
ловия получения максимальной скорости спада уровня внеполос- 
ных излучений. 
Рассмотрим случай п=3. Пусть 


[Со 9 (0) = — С, ѕіп (Зя ИТ), О<#<Т, 
А (1) = А, С, ©, (Т) = С, ѕіп [л (Т/Т), Т<1<2Т, 
(С, 9, (1—27) = с, ѕіп [2л &—2Т)/Т], 27 <+#< 37. 
(2.131) 


Комплексная огибающая у, (#) последовательности и(Ё) в (2.129) 
для функции А (#), определяемой в соответствии с (2.131), может 
быть представлена в виде (2.9). Вид /-го члена ряда (2.9) (6=/) 
представлен на рис. 2.29. Там же штриховой линией показаны чле- 
ны этого ряда при А=1-|-1; 1—1; [--2. 

Энергетический спектр случайной последовательности сигна- 
лов /({) в (2.129) будет определяться выражением (2.69). После 
соответствующих преобразований получим 


0, (©) = 42 Тб 


А Т 
Съехр ( —1 Ао 2) х 
| зіп (Ло 7/2 —3 л/2)' Етте + 


Ао Т/2—3л/2 Ао Т/2-- Зл/2 
С — 1:3 >) = Т/2—л/2) ѕіп (Ао 7/2 -- лу/2) Б 
+ век 1 Ао 2 Ло Т/2— л/2 Ц Ло Т/2 + лу 
іс ШС >) Е (Ло Т/2—л) ѕіп (Ао 0) 2 
) зер 15 до Ло Т/2—л + Ло Т/л |‘ (2.192) 
А(Е)/ Аб | | 
С; 
| 
ГА ГИ 
Дара а) : 


\ 
А 


дмт 0 (ке4)т (к+5)т 


Рис. 2.29. Комплексная огибающая случайной последовательности сигналов с 
устранением межсимвольной помехи (чередование информационных символов 
| 1101) 
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Полагая С,=1, проведем оптимизацию функции С+(®) в обла- 
сти частот {> - 1/2Т путем выбора значений Су и Сз в соответ- 
ствии с критерием обеспечения максимальной скорости спада 
уровня внеполосных излучений. Результаты такой оптимизации 
приведены на рис. 2.30*. Анализ зависимостей показывает, что 
сигналы вида (2.131) с устранением межсимвольной помехи обла- 
дают сравнительно высокой скоростью спада уровня внеполосных 
излучений и по этому параметру близки к независимым сигналам 
длительностью 2Т вида ѕіп х/х (2.10). Однако рассмотренные сиг- 
налы в отличие от независимых сигналов вида ѕіп х/х обеспечи- 
вают потенциальную помехоустойчивость приема, равную поме- 
хоустойчивости приема классических ФМ сигналов, имеющих энер- 
гию Ё= 427/2. 

Относительная доля энергии спектра в полосе частот ЛР опре- 


Һ+А Е/2 "| со 
деляется величиной (ЛА) = ([ 10. (0) 4? / [6+ (Ра. На рис. 2.31 
:  —АЕ/2 0 
приведены значения 1—ғ(АЁ) для случайной последовательности 
сигналов вида (2.131). 
Из анализа кривых видно, что значение полосы АРээу ДЛЯ 
сигналов с устранением межсимвольной помехи составляет 2,66/Т, 
| в то время как для независимых сиг- 
В 6 налов с огибающей вида ѕіп х/х это 
у — значение равно 1,5/Т и 1,18/Т для 
п=2 и п=4 соответственно. Сравни- 
вая значения ЛРоэ% на рис. 2.31 с со- 


-10 


Сигналы 
с устранением . 
межсимбольной 
помехи 


Независимые 
сигналь © | 
огибающей бида ѕіп х/х 


-50 Т 
$ ИТ ВИТ "УТ 0 ит 2/Т ЗУТ ДЕ 
Рис. 2.30. Энергетический Рис. 2.31. Изменение энергии независимых 


спектр случайной последова- сигналов длительностью пТ в полосе частот 
тельности сигналов с устране- при амплитудных методах ограничения по- 
нием межсимвольной помехи лосы 

(—), а также классических 

ФМ сигналов (— — —) и сиг- 

налов длительностью 27 с оги- 

бающей вида ѕіп х/х (—.—) 


* Решение оптимизационной задачи выполнено А. Л. Хромовым. 
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ответствующими значениями АЁуэ% в табл. 2.3, можно видеть, что 
по степени концентрации энергии в полосе АЁРээ% сигналы (2.131) с 
устранением межсимвольной помехи эквивалентны независимым 
сигналам длительностью Т, огибающая которых изменяется по зако- 
ну ѕіп х или ѕіп?х. На рис. 2.31 для сравнения приведены также 
значения |—ё(АР) для зависимых сигналов, форма которых оп- 
ределяется выражением (2.55) при значении у=5/Т==0,5. Для этих 
сигналов АРзо = 1,4/Т. 

Еще более узкую полосу занимаемых частот имеют зависимые 
сигналы, форма которых определяется выражением (2.56). 

Увеличение длительности сигнала и, как следствие, появление 
межсимвольной интерференции приводит к ухудшению соотноше- 
ния пиковой и средней мощности излучаемых колебаний (см. 
п. 1.2.3). В этой связи в ряде случаев [108, 114] при выборе сиг- 
налов используется критерий обеспечения требуемого соотноше- 
ния пиковой и средней мощности при заданной скорости спада 
уровня внеполосных излучений. Пример подобной оптимизации на 
основе сигналов Аморозо [108], имеющих скорость спада уровня 
внеполосных излучений, близкую к 1/8, приведен в [114]. Огиба- 
ющая таких сигналов может быть представлена в форме 


А (1) = А, со [пл /2Т— изт (25 ИТ)], 0<и<1, -Т<і<Т. 
(2.133). 


Энергетический спектр случайной последовательности указанных 
сигналов с учетом (2.69) определяется выражением 


2 
8, (в) = А2 Т/16л® |‘ соз[(1/4 + ДӘ Т/2л) х—из х] ах + 
0 


2 


ол 
+ | соѕ [(1/4 — ло Т/2л) х—изпх] ах|. (2.134) 
0 


Однако огибающая последовательности сигналов вида (2.133) да- 
же в случае последующих подряд одинаковых информационных 
символов изменяется от значения А (1) =А, до А (1 = | 2А,. 

Для устранения этого недостатка можно перейти к модифици- 
рованным сигналам Аморозо [114] вида 


А (0) = А, соѕ? [лі /2Т —и ѕіп (2717), —Т<ЕТ. (2.135) 


Огибающая последовательности таких сигналов при повторении 
информационных символов оказывается постоянной. Энергетиче- 
ский спектр последовательности сигналов вида (2.135) 


АТ [т (дет) 1 (оол 
0+ (9) = Ло Т +) Е: 
А 21 { 3. 
— ит ( ) )соз(лод а (2.136) 
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Оптимизируя параметр и для сигналов вида (2.133) и (2.135) в 
соответствии с критерием обеспечения максимальной скорости 
спада уровня внеполосных излучений, получаем иИор=0,25 для 
А (#) вида (2.133) и иор=0 для А(#) вида (2.135). Интересно от- 
метить, что модифицированные сигналы Аморозо при и=0 пере- 
ходят в зависимые сигналы длительностью Г, форма которых оп- 
ределяется выражением (2.56), а энергетический спектр — выра- 
жением (2.66). Нормированные значения энергетического спект- 
ра таких сигналов приведены на рис. 2.14,в. Как видно из (2.66), 
скорость спада уровня внеполосных излучений равна 1/®°, что 
эквивалентно по этому параметру сигналам Аморозо (2.133), од- 
нако в отличие от последних сигналы вида (2.135) имеют меньшее 
отношение пиковой и средней мощности излучаемых колебаний. 

Таким образом, решение задач оптимизации формы сигналов 
может проводиться с учетом как наиболее общих критериев ин- 
формационной эффективности [17, 67, 68, 91], так и различных 
частных требований к передаче и приему сигналов (см. п. 1.2.3). 
В ряде случаев решение оптимизационной задачи может привести 
к весьма сложным формам сигналов, практическая реализация 
устройств формирования и обработки которых оказывается весь- 
ма затруднительной. В то же время применение сигналов с более 
простыми законами изменения амплитуды и фазы колебания хо- 
тя и приводит к некоторому ухудшению параметров Ве и Ве (см. 
$ 1.1), но позволяет достаточно простыми средствами решить за- 
дачу построения модема. Это обстоятельство также необходимо 
учитывать при оптимизации формы сигналов. 


2.10. СРАВНЕНИЕ СИГНАЛОВ С ОГРАНИЧЕННОЙ ПОЛОСОЙ ЧАСТОТ 


Переход от классических ФМ сигналов с прямоугольной огиба- 
ющей к сигналам с ограниченной полосой частот приводит к су- 
щественному снижению удельных затрат полосы Вг. Рассмотрим 
в отличие от данных рис. 1.2 граничные значения удельных за- 
трат полосы В кәз исходя из определения полосы частот ЛЁ 
по критерию АЁ . Тогда, как следует из табл. 2.3, значение 
В‹0 әз при переходе, например, к сигналам с огибающей вида 
ѕіп х уменьшается более чем в 8 раз. 

Еще больше снижаются удельные затраты полосы при исполь- 
зовании зависимых сигналов. Например, для сигналов вида (2.55) 
при у=0,5 из рис. 2.31 имеем АЁРэ% = 1,37, так что с учетом 
табл. 2.3 переход к этим сигналам уменьшает значение В(9) роз бо- 
лее чем в 15 раз по сравнению с сигналами с огибающей прямо- 
угольной формы. Дальнейшее снижение граничного значения удель- 
ных затрат полосы можно получить путем перехода к зависимым 
сигналам вида (2.56) либо к сигналам (как независимым, так и 
зависимым) длительностью и7 (п2>2). 

Подобное снижение Вз наблюдается и при т>2. Одна- 
ко переход к зависимым сигналам в этом случае приводит к мень- 
шему эффекту, чем при т == 2. 
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Таким образом, предельно достижимые удельные затраты по- 
лосы частот можно снизить не только увеличением объема каналь- 
ного алфавита т (рис. 1.2), но и использованием рассмотренных 
сигналов с ограниченным спектром. Такой путь представляет са- 
мостоятельный интерес и наряду с увеличением т может рассмат- 
риваться как дополнительный резерв повышения эффективности 
системы передачи сообщений. Однако окончательные выводы о це- 
Лесообразности применения сигналов с ограниченным спектром 
(например, в смысле приближения к границе Шеннона) могут быть 
сделаны лишь после анализа помехоустойчивости приема таких 
сигналов (см. гл. 4...6). 

В целом спектральные характеристики (концентрация энер- 
гии в занимаемой полосе частот, скорость спада уровня внеполос- 
ных излучений) случайных последовательностей зависимых сиг- 
налов длительностью Г и пТ при амплитудных ($ 2.2) и фазовых 
($ 2.3) методах ограничения полосы оказываются выше, чем у 
аналогичных независимых сигналов, а также сигналов с КФМС, 
а в ряде случаев и ММС. Учитывая, кроме того, что соотношение 
пиковой И средней мощности излучаемых колебаний таких сигна- 
лов близко к единице, их целесообразно использовать в системах, 
где предполагается нелинейный режим работы радиопередатчика. 

Наличие дискретных компонент в энергетическом спектре слу- 
чайной последовательности сигналов при фазовых и амплитудно- 
фазовых методах ограничения полосы связано с видом квадратур- 
ных составляющих таких последовательностей. Так, при фазовых 
методах ограничения полосы для сигналов длительностью Т появ- 
ление дискретных компонент объясняется наличием периодической 
квадратурной составляющей, вид которой не зависит от последо- 
вательности информационных символов. Данная составляющая 
обеспечивает лишь постоянство огибающей формируемого колеба- 
ния. Заметим, что наличие рассматриваемых дискретных компо- 
нент позволяет осуществить достаточно простыми методами выде- 
ление колебания несущей частоты при реализации когерентных 
методов приема. В то же время появление таких компонент в ря- 
де случаев оказывается недопустимым, поскольку приводит к уве- 
личению уровня межканальных помех в многоканальных системах 
связи с частотным уплотнением. 
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ГЛАВА 3 


ФОРМИРОВАНИЕ СИГНАЛОВ С ОГРАНИЧЕННОЙ 
ПОЛОСОЙ ЧАСТОТ 


3.1. ФОРМИРОВАНИЕ СИГНАЛОВ НА ОСНОВЕ ДИСКРЕТНОГО 
ПРЕДСТАВЛЕНИЯ НЕПРЕРЫВНЫХ ФУНКЦИЙ 


Для повышения удельной скорости передачи информации сле- 
дует использовать сигналы с достаточно сложными законами из- 
менения как амплитуды, так и фазы, причем (см. гл. 2) часто тре- 
буется обеспечить зависимость формы генерируемого сигнала от 
ранее переданных информационных символов. Все это приводит 
к необходимости создания сложных устройств формирования сиг- 
налов. Такая задача может быть успешно решена с помощью ди- 
скретных методов [43, 49, 50, 93], имеющих определенные пре- 
имущества перед аналоговыми: сравнительную простоту форми- 
рования сигналов со сложными законами изменения амплитуды 
и фазы; возможность перестройки форм генерируемых сигналов; 
стабильность параметров и т. д. 

Рассмотрим два основных дискретных метода формирования 
относительно узкополосных сигналов с ограниченным спектром ча- 
стот. Первый основан на следующем представлении последователь- 
ности сигналов: 


у) = 10, (соз [5-х (1 = 6. (0) соз оџі-9, (0) іле, (3.1) 


где {су (0) = Іт [и (0)1/ Ке [у (0). 

Низкочастотные квадратурные составляющие 60.({) и Ө (1) 
можно сформировать раздельно, а спектр перенести в область вы- 
сокой частоты оо путем их умножения на <05 @оѓ и $ оѓ и после- 
дующего суммирования в соответствии с (3.1). При этом каждая 
квадратурная составляющая сначала методом амплитудно-импуль- 
сной модуляции (АИМ) [50, 93] формируется в виде последова- 
тельностей импульсов. Такие АИМ последовательности могут быть 
представлены в виде 


пе -У вла (ВВ; (3.2) 
0 

0) =У Ө.(ЕА фа" (#49, (3.3) 
В=(0. 


где 
1 при ОФ Е<АЬ 


ў = 
Фа (о при < 0, #>0, 


/— число выборочных значений каждой из квадратурных состав- 
ляющих и(Г) на интервале формирования, Лі — интервал дискре- 
тизации. 
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Ш. и. 60$ 20 
20 0 


19(Лсоѕ/а+-Х(ё)] 


Выход 


- п шрЁ 


Рис. 3.1. Структурная схема устройства формирования последовательности ви- 
да (3.1 


Переход от ступенчато-изменяющихся ѓос(#) и ѓоз ({) к непре: 
рывным функциям 0с(1Г) и 0.(7) осуществляется фильтрами ниж- 
них частот ФНЧ (рис. 3.1). Начало формирования определяется 
моментом № поступления управляющего импульса на входы УФ, 
и УФ, — устройств формирования АИМ последовательностей (3.2) 
и (3.3). Перенос спектра колебаний в область высокой частоты юу 
происходит с помощью аналоговых перемножителей и сумматора. 

Второй метод предполагает непосредственное генерирование от- 
резков колебаний частоты оо, сдвинутых друг относительно друга 
на интервалы АР. При этом амплитуды и фазы таких отрезков со- 
ответствуют значениям |/‹(№| и х({) последовательности сигна- 
лов и(1) в моменты времени, совпадающие с моментами начала от- 
резков (моментами дискретизации). Последовательность таких 
отрезков колебаний на интервале формирования определяется вы- 
ражением 


5 0=У Ту (ЕА Фа (КА 0) соз[о, (ЕА. (3.4) 
2—0 


В свою очередь, отрезки колебаний с амплитудами |у: (АА/) | и 
начальными фазами х(АЛі) можно получить раздельно, формируя 
их низкочастотные квадратурные составляющие. Пусть на интер- 
вале времени [еЛЇ, (8+1) ЛХ] 
би (В = |0, (ЕЛ2) соѕ [0,2 —х (ЕА) = 

= 0. (ЕЛ 2) соѕо і -- 6; (АЛ) ѕіпо,/, (3.5) 
где 6: (ЕДЕ) и Ө. (АЛ) определяются в соответствии є (3.1). После- 
довательность отрезков колебаний &,(Г) преобразуется в требу- 
емые непрерывные колебания полосовым фильтром со средней ча- 
стотой оо (рис. 3.2). 

Оба метода формирования можно использовать для генериро- 
вания радиосигналов со сложными законами амплитудной и фазо- 
вой модуляции (см., например, $ 2.3 и $ 2.4). При амплитудных 
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Рис. 3.2. Структурная схе- 
ма устройства формиро- 60$ 601 

вання онота форинро- 7 | соед] 
ти вида (3.4): УФ. (во) 
УФ: (оо) — устройства 
формирования составля- 
ющих Ө.(АЛ/)соѕ оЁ и 
Ө. (АЕ) $т хо, ПФ — вос- 
станавливающий полосо- 

вой фильтр 


Выход 


51П ш)? 


методах ограничения полосы частот устройства на рис. 3.1 и 3.2 бу- 
дут содержать лишь один квадратурный канал. 

Заметим, что оба рассмотренных метода позволяют формиро- 
вать как независимые, так и зависимые ограниченные по полосе 
сигналы длительностью Т и ПГ. При этом изменяется лишь внут- 
ренняя структура устройств ` УФ. и УФ, (рис. 3.1) и устройств 
УФ. (оо) И УФ. (оо) (рис. 3.2). 


3.2. СИСТЕМАТИЧЕСКИЕ ОШИБКИ ДИСКРЕТНЫХ МЕТОДОВ 
ФОРМИРОВАНИЯ СИГНАЛОВ 


Дискретным методам формирования свойственны системати- 
ческие погрешности, связанные с эффектами наложения спектров 
при дискретизации [50, 93]. Рассмотрим искажения спектра фор- 
мируемого колебания, обусловленные этими погрешностями, на 
примере первого метода формирования последовательности сигна- 
лов при амплитудных методах ограничения полосы. Положим 
(рис. 3.3,а) 


1, (0) < 1, (0) | (хл Е), (3.6) 


где 5,(0) — спектр комплексной огибающей последовательности 
у (і). При выборе характеристики восстанавливающего ФНЧ не- 
обходимо обеспечить постоянный коэффициент передачи и линей- 
ную фазочастотную характеристику в полосе частот, занимаемой 
низкочастотными квадратурными составляющими формируемого 
сигнала. Поскольку эта полоса частот равна половине занимаемой 
сигналами полосы частот ЛЁз, 


Ү, (©) = ехр(—] Деь)), || ЯДЕ, (3.7) 
где і — задержка в фильтре; ЛАЁ.>АЁ,. Положим также 
| Уь (©) |< В/|о |2, где В — постоянная величина при |о| <л2А2з, 
так что с учетом (3.7) (рис. 3.3,6) 

У, (о) < (пл Е)? [оЈ?, [60| > ЛАР. (8.8) 

119 


Отличие сформированного 
спектра 5с(®) от требуемого 
$‹(®) целесообразно рассмат- 
ривать раздельно в занимае- 
мой полосе частот |о | <лЛЕз 
и в области |о| >л2ЛЁз. При 
этом в занимаемой полосе ча- 
стот целесообразна оценка 
Ув (60) среднеквадратического откло- 
нения спектров 62, которая ха- 
рактеризует по существу раз- 
личие форм сформированной и 
требуемой последовательности 
сигналов. В то же время в 


-ПАЕ, -лА 0 ЛА, ТАР, 


6) 


ЛЕ, пе 0 АР АЕ области |®|>лАЁ. спектры 

‚ Целесообразно сравнивать по 

Рис. 3.3. Спектр |$‹(®)| комплекс- относительному различию их 
ной огибающей формируемой по- модулей, поскольку именно эта 


следовательности (а) и частотная величина фактически определя- 
характеристика |Ү (о) | восстанав- 


ливающего фильтра (6) ет подъем уровня спектра, вы- 

званный процессом дискрети- 
зации. Такой метод сравнения спектров в области |о | > лАЁь це- 
лесообразен прежде всего с точки зрения необходимости удовлетво- 
рения требований к уровню излучений, например, в соседних кана- 
лах передачи многоканальных систем связи с частотным уплотне- 
нием каналов. Таким образом, в области |о | < лАРь 


ЛДЕ, __ ; АР, 
891, (в) ехр (—1 66—56) б / е1, @) 4%. (3.9) 
0 0 


Множитель ехр (—ј о із) указывает на необходимость компенсации 
задержки в восстанавливающем ФНЧ при вычислении ё?. 

Сформированный на основе дискретных методов спектр после- 
довательности ис (1) 


5, (ш) = У, (ә) 5, (0), (3.10) 
где 5;(&®) — спектр АИМ последовательности 


0 = Уу (ЕА 0) ра (ЕА. 
66 


Спектр $; (о) определяется выражением [93] 
1 о 2л 
9; (©) = л Эт (©) 2 8, (о Р ) (3.11) 


где 5} (о) — спектр функции ағ (#). 
Оценим величину 62. С учетом (3.6) положим 
ЛАЕ 
{15 (®) |? о л [5, (0)|? А Ра. (3.12) 
0 
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Тогда из (3.9) —(3.11) с точностью до членов второго порядка ма- 
лости следует, что 


6° = 62-1 52, (3.13) 
где 
о 1 АР; $ А , ; 
9 — оаа | 15, (в) [7 [ехр (— јо 4) — 
—ехр(—ј әй) = 5 (9) ао; 
5 1$ (0) 12 лА Ен |" н» 09) И 5 | ді ) 20. 
1520 
Учитывая, что =. © (0) = 2 нв ехр (— јо >) ‚ из (3.13) при 
5 = А12 и ЛФ 1/А Е, получаем 
І ПАР. | ѕіп («А #/2) |2 
рН ПОНИ |— 21408014). 
9 15, (0) 12 хА Ри } | од 1/2 Е 
А с :__ п (ПАРА 12)? 
х 15, < дса | аа |. (3.14) 


Как видно из (3.13), составляющая 0?› искомой ошибки 0? опре- 
деляется влиянием побочных составляющих спектра $,(®) и име- 
ет наибольшее значение при 2л/Лі== (2л/АЛі) ла = 2лЛАЕ,. Поэтому 


| ЛАЕ, со 9 
< ——— —2 
62 = 15, (0) [2 лл Ры ) 21 5. (0—2лА 0) до < 
[520 
< 1 ЛДЕ, о со и < 
жал р 7) 1) 
7 18, (0)12лА Ен ) | і || < 
< 4 ЛАР. $ о Е 
< 15 Олл, | 15, яд з—6)| + 
2 
1 оо 
5. (х)|4х | до. 
оял Е, ай о | с ( ] | 
С учетом (3.6) при 421 я ллы 
20 5. н\2 15} 
< (42) - (8.15) 


Таким образом, из (3.13) — (3.15) следует 


< [АВ\ [1 (у а 2 (ауы 316) 

0 < (ле) | лл Е, Л 4/2 + 1 АЕ, · (8.10) 

Как видно из (3.16), например, при 1,5<ДЕ:/ЛЕ.<2 и 0226 зна- 
чение $2 100% не превышает 5%, если Лі<<0,9/ДЕ,. 

Рассмотрим область излучений |о | > лАЁ.. Очевидно, что не- 

желательными являются искажения спектра, приводящие к су- 
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щественному подъему уровня |5,.(о) | относительно |5. (®)|. При 

использовании восстанавливающего ФНЧ, характеристика которо- 
го определяется выражением (3.7), подавление спектра $;(®) в 
рассматриваемой области увеличивается с ростом частоты. Поэто- 
му уровень излучений целесообразно рассмотреть лишь в области 
лАЁР: < 0 (2л/№--лАР.), соответствующей составляющей суммы 
в (3.11) при [=1. Будем полагать, что уровень искажений спект- 
ра находится в допустимых пределах, если |5.(о)| в области 
ЛАЕ < ол АР.--2л/А не превышает уровня исходного спектра 
|5.(0) | на границе полосы частот |«|==лАРЁ.. С учетом (3.6), 
(3.8), (3.10) и (3.11) это условие можно представить в виде 


(лА Рз)? 15; (6) $ | 2л \ 18: (0)1(А Ра)“ 
28 фі 5. [о ж 1 ——=—————и_ (3.7 
о? Д; рой с АЕ | < (А Е.) (8.17) 
Неравенство (3.17) можно записать иначе: 
Мо) <1, 
где 
(лА Ез) Т? 15 (©)| | (= \ 
№6) — тотал 119° ®И | 504—9) |+ 
2л 4л м 2л 
+ 5, (2+0) + (5 —в) + У (1) + 
> 2л 
+ |, ( о) | | 


Поскольку в рассматриваемой области частот справедливы соот- 


ношения 
у 5, (210) «22 [15 (ах; 
123 АЕ 2л дл 
—— —0 
А ї 
оо 2д ді 9 
2л. АЕ 8, тах, 
У 5: (25 го) |<; СГ 15.0914 
дг 


с учетом (3.6) легко представить функцию А(о) в следующей 
записи: 


(ХАР) [8 (9) 
ра ДЫ 


І 1 А? 
а + 2л (4—1) 


(2л/АЕ-- о)“ + (4 л/АЁ— о) 
1 1 
г 3.18 
х | (2 л/АЕ- о)! + (4л/АЕ— 0)! |+8 6) } (3.18) 
где 
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| 2л 
—————_——— лл ЕЁ <0 < | — —– лл Ё, 
9 АЕ— а , З “х < ( ). 
В (0) = (2л/ ©) АЕ 
| 2л 
———— Е ЛА Е, 
(ПЛЕН) а’ (27 "А :)<ә <(х ге =). 


При заданных значениях АРн, АР. и а условие (3.17) легко можно 
выполнить, использовав простой восстанавливающий фильтр (на- 
пример, 2-го порядка) и соответствующим образом выбрав интер- 
вал дискретизации Аі. Например, при значении (АЁ./АЁЕн)4, соот- 
ветствующем требуемому уровню излучений —(30.. .35) дБ, и 4= 
==6 можно использовать восстанавливающий фильтр 2-го порядка 
(р=2) при А1—<0,7/АЁз. В то же время уменьшение уровня этих 
излучений до (50. . 60) дБ при тех же значениях 4=6 и р=2 
достигается ценой уменьшения интервала дискретизации до Лі< 
—0,3/АР.. 

В общем случае формирования относительно узкополосных сиг- 
налов с произвольным законом изменения амплитуды и фазы пред- 
ставим спектры $к(®) и 5; (о) сформированных АИМ последо- 
вательностей вида (3.2) и (3.3) с учетом (3.10), (3.11) в следую- 
щей записи: 


Зе), (а) тарт У 5. (ев =) 


р—>— оо 


5, (@) = ү, (ы) 1022). У 5, («— 3 Е). (3.19) 


Р—=— оо 


где Зос(®) и $0: (о) — спектры низкочастотных квадратурных со- 
ставляющих 6. (1) и 0. (1) в (3.1). Очевидно, что сформированный 
спектр комплексной огибающей у‹(#) будет удовлетворять следу- 
ющему неравенству: 


15, (©)| < 15, (@)[ + 15; (о). (3.20) 


Погрешности представления функций 0‹(1) и 0.({) легко оце- 
ниваются с помощью выражений (3.16) и (3.18). 


3.3. ДИСКРЕТНЫЕ УСТРОЙСТВА ФОРМИРОВАНИЯ СИГНАЛОВ 


Каждый из рассмотренных в $ 3.1 методов формирования сигналов с огра- 
ниченной полосой частот можно реализовать с помощью двух основных типоз 
устройств формирования: дискретно-аналоговых устройств (ДАУ), в которых 
информация о выборочных значениях формируемого сигнала представляется з 
аналоговой форме (например, в виде коэффициентов передачи взвешивающих 
устройств, выполненных на резисторах) [93], и цифровых устройств (ЦУ), в 
которых выборочные значения формируемого сигнала представляются в циф- 
ровой форме (например, в виде кодовых слов, хранящихся в запоминающих 
устройствах). | 

Дискретно-аналоговые устройства. Рассмотрим их на примере реализации 
первого метода формирования. Для независимых сигналов длительностью Т 
структурная схема каждого из устройств УФ, или УФ. содержит дискретную 
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Рис. 3.4. Структурная схема 

дискретно-аналогового устрой- 

ства (а) и диаграммы его ра- 
боты (6, в) 


(цифровую или дискретно-аналоговую) линию задержки ДЛЗ с отводами через 
интервал дискретизации ДЁ, взвешивающие устройства ВУ и аналоговый сум- 
матор (рис. 3.4,а). На вход ДЛЗ поступает последовательность | (#) прямо- 
угольных импульсов, имеющих длительность ДЕ. Форма генерируемой АИМ 
последовательности вида (3.2) или (3.3) определяется коэффициентами переда- 
чи взвешивающих устройств, подключенных к отводам ДЛЗ. При формирова- 
нии низкочастотных квадратурных составляющих Ө,(/) и 9, (/), соответствую- 
щих различным значениям г передаваемых информационных символов 4»(®) (г = 
=1, 2, .., т), в общем случае к отводам ДЛЗ подключается т комплектов 
взвешивающих устройств, каждый из которых определяет требуемую форму 
АИМ последовательности ѓо, (#) или | өз (2). 


При использовании в качестве ДЛЗ дискретно-аналоговой линии задерж- 
ки [70, 93], особенностью которой является сохранение всех градаций выбороч- 
ных значений входного напряжения, можно несколько упростить устройство. 
Так, при амплитудных методах ограничения полосы и формировании многопо- 
зиционных многоуровневых сигналов можно с помощью лишь одного комплекта 
взвешивающих устройств получать т уровней огибающей а(Ё), например, вида 
(2.3). Для этого в последовательность [и(Ё) необходимо ввести градации им- 
пульсов по амплитуде с возможным изменением их полярности в соответствии 
с передаваемым сообщением (рис. 3.4,6). | | 


При использовании цифровой ДЛЗ также возможны различные модифика- 
ции устройства. Выделим лишь один частный случай: формирование широко 
используемых ФМ сигналов с огибающей, например, вида (2.4). Устройство 
формирования в этом случае состоит из двух однотипных каналов, каждый из 
которых строится по схеме на рис. 3.4.4. Последовательности ѓ„(1) (#Ё), и (0), 
поступающие на входы ДЛЗ каждого из каналов, получаются из исходного со- 
общения и(!) в соответствии с рис. 3.4,в. 
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от 2х Т 2737 


Рис. 3.5. Структурная схема устройства формирования зависимых сигналов 


При формировании зависимых сигналов длительностью Т устройства УФ, 
или УФ,, должны анализировать передаваемые предшествующие данному сим- 
волы и в зависимости о комбинации этих символов генерировать АИМ последо- 
вательности, соответствующие данному передаваемому символу (рис. 3.5). 

Особенности работы устройства рассмотрим на примере формирования сиг- 
налов при амплитудных методах ограничения полосы. В этом случае коэффи- 
циенты передачи каждого комплекта взвешивающих устройств будут опреде- 
ляться значениями огибающей а; (АЛ). В схеме на рис. 3.5 использована циф- 
ровая ДЛЗ, причем изображен лишь один канал формирования для последова- 
тельности [м0 (А. Число комплектов взвешивающих устройств в таком канале 
равно в общем случае числу возможных форм огибающей а; (і) (1=1, 2), со- 
ответствующих каждому значению индекса г передаваемого информационного 
символа. Число возможных значений индекса г определяет число таких кана- 
лов. Информационные символы в виде последовательности ид логических 0 и 1 
поступают на вход регистра сдвига РС. На интервале времени [2Т, (Е-+1)Т] в 
ячейках памяти регистра сдвига будут находиться значения (А—1)-го и А-го 
символов. В зависимости от комбинации этих символов при помощи дешифра- 
тора ДШ и аналоговых ключевых элементов Кл на данном интервале времени 
выходы тех или иных аналоговых сумматоров подключаются к входам выход- 
ного сумматора. 

При формировании огибающей последовательности, например, изображен- 
ной на рис. 2.1,г, устройство содержит два идентичных, параллельно работаю- 
щих канала, каждый из которых имеет структурную схему на рис. 3.5. При 
этом на входе устройства формирования символы распределяются по каналам 
так, как при формировании независимых сигналов с огибающей (2.4) при ис- 
пользовании цифровой ДЛЗ. На выходе каналов огибающие последовательнос- 
тей складываются с учетом знака исходных информационных символов. 
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При формировании независимых сигналов длительностью ЛТ структурные 
схемы УФ. и УФ; не отличаются от изображенной на рис. 3.4,а. Однако, учи- 
тывая, что комплексная огибающая последовательности таких сигналов (на- 
пример, представленная на рис. 2.4,0) на временном интервале [АТ, (Ё--п)Т] 
определяется не только #-м информационным символом, но и (—1)-м, 
(6—2) -м, .., (Е—п-+1)-м предшествующими и (6+1) -м, (#-+2)-м, ..., (Е-+п-—1)-м 
погледующими символами, данные устройства должны формировать сигналы © 
межсимвольной интерференцией [105] за счет увеличения в п раз общего вре- 
мени задержки в ДЛЗ с соответствующим увеличением в то же число раз чи- 
сла ячеек памяти при сохранении интервала дискретизации ЛЬ, как и при фор- 
мировании независимых сигналов длительностью Т. В результате в ДЛЗ будут 
одновременно присутствовать п импульсов последовательности (і). Для при- 
мера на рис. 3.6 приведены временные диаграммы работы устройства, структур- 
ная схема которого показана на рис. 3.4,а, для формирования комплексной оги- 
бающей сигналов (2.10) при п=4. При этом, очевидно, форма комплексной оги- 
бающей последовательности иу(Г) в (3.1) определяется функцией 09с(1). В ка- 
честве ДЛЗ применена дискретно-аналоговая линия задержки, число отводов 
которой в 4 раза больше, чем при формировании независимых сигналов дли- 
тельностью Т. Формируемая последовательность о с({) представляет собой 
сумму частных последовательностей јо,; (1) (1=0, 1, 2, 3), каждая из которых 
соответствует последовательности передаваемых символов (,(*), 1,.({+%, 
1,0+8) .. На рис. 3.6 показаны составляющие Гос (2) результирующей АИМ 
последовательности өс (1), формируемые при прохождении по ДЛЗ каждого 
из четырех одновременно присутствующих в линии импульсов последователь- 
ности [и (2). 

Структурная схема устройства формирования зависимых сигналов длитель- 
ностью пТ подобна схеме аналогичного устройства формирования зависимых 
сигналов длительностью Т (рис. 3.5). Отличие состоит лишь в болынем числе 
комплектов взвешивающих устройств, аналоговых сумматоров и ключевых эле- 
ментов при одинаковом числе ячеек памяти в дискретной линии задержки. Это 
связано с функциями 0‹({) и 0,(1), форма которых на интервале времени 
[АТ, (&-+1)Т] зависит от большего числа предыдущих и последующих инфор- 
мационных символов, чем при зависимых сигналах длительностью Г. Например, 
ври амплитудных методах ограничения полосы для зависимых сигналов, ком- 
плексная огибающая у‹({Г) последовательности которых показана на рис. 2,4,8, 
требуется четыре комплекта взвешивающих устройств и столько же аналоговых 
сумматоров и ключевых элементов. 

Наличие аппаратурных погрешностей при построении устройств по схемам 
на рис. 3.4,а и 3.5 приводит к погрешностям реализации величин Ө, (АЛі) и 
Ө. (АА). Разброс значений этих величин может привести как к росту уровня 
излучений в области |©®| > АР», так и к искажению спектра последовательнос- 
ти сигналов в занимаемой полосе частот. 


Рассмотрим прежде всего влияние неточности реализации 
0‹ (ЕЛЁ) и Ө: (ЕЛ) на уровень излучений в области |о | п ААР.. 
Пусть 

0, (ЕЛ) = 0, (АЛ), (АД; (3.21) 


0. (ЕЛ2) = 6. (Е АЙ + г. (АВ, (3.29) 
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Рис. 3.6. Диаграммы, поясняющие формирование независимых сигналов дли: 
тельностью ИТ 


где &‹«(ЁАЁ) и в: (РАР) — рассматриваемые ошибки реализации. 
Подставляя (3.21) в (3.2) и (3.22) в (3.3), получаем 
бе (2) == је, (К + ес (2; Гб (2) = Їөз (#) -- ъз (2), (3.23) 
где 1—1 
(0) = У е (ВАЙ фа, (САА ; 


Ј—1 
(0 = У) е (ЕЛИ ра, (1 ЕАО). 
Е=0 
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Положим, что уровень дополнительных излучений, обусловленных 
наличием слагаемых [.с (Г) и |,з(Р) в формуле (3.23), находится в 
допустимых пределах, если с учетом (3.6) — (3.8) уровень спект- 
ра составляющих [ьс(1) и {#,(#) в с раз ниже значений 
[вс (0) | (АР-/АЁз)4 и |5 (0) | (АЁ-/АРз)4 соответственно. При 
этом аналогично (3.6) предполагается, 


50е (0)| < |56с (0) (тА Р,)/[0[ ; (3.24) 
|563 (©) | > |503 (0) (Л Р.)|®[, о |> ЛА Ё. 


Для составляющей с (#) справедливо 


У, |7 $, вло 9 вдЛер (јод 4 < 


7—1 (2--1)4: 
«ИИ У елд | ер-1004 |< 
к—0 А 
< еа ааг ТА т 0) 


Тогда заданный уровень рассматриваемых излучений обеспечи- 


вается при условии 
АЕъ\ 1 
—_ |ә. (0), 
(ле) = 189 0) 


Іш? 


(лЛЕ)Р ЈА Ё 


ОА #/2 
ѕіп («А #/2) 


шах < 


или в худшем случае 


Е, А12 Е\4 1. 
а ар | ау | (27) < 18801. (829) 


ЈА ѕіп (лА РА &/2) А Ез 
ГДе 2тах == тах |&‹ (ЕА). 


Аналогичное условие должно выполняться и для составляющей 
[ез (1). В качестве примера проанализируем влияние погрешностей 
реализации величин 0. (РАЙ) и 6: (АЛі) в дискретно-аналоговом уст- 
ройстве (рис. 3.4,а) при использовании в качестве ДЛЗ дискрет- 
но-аналоговой линии задержки. Как будет показано в $ 3.4, основ- 
ные погрешности реализации в данном случае определяются не- 
точностью установки коэффициентов передачи взвешивающих уст- 
ройств (неточностью сопротивлений резисторов) и отношением 
каждого из этих коэффициентов к коэффициенту передачи анало- 
гового сумматора (например, к сопротивлению суммирующего ре- 
зистора). Очевидно, что при этих условиях абсолютная погреш- 
ность реализации величин Ө.(ААі) и 0: (ЛГ) для различных № бу- 
дет различной, причем при реализации максимальных значений 
0: шах (АДЇ) и Өз шах (КАР) она будет наибольшей. 

Для оценки допустимых значений относительной погрешности 
установки коэффициентов передачи взвешивающих устройств пе- 
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рейдем к эффективным значениям @съфф, Өѕ эфф величин Ө.(ЕЛ?), 
0; (РАВ: 


АЕ . 1 
—— | 0200) 0 10 
0 


ЈАЇ 
с эфф: ГҮҮ! | 02 (#) &= [0, Ф]. (3.26) 


При аж 1 


| 1 1 ПАР АР. 
19.1? 7 тр т | 1800 (9)1 до = тар 189 (ОР. 


ЈА 


Тогда из (3.25) следует, что 


9% эфф  ИТАЕЛАЕ, \АР, зт (ла РА #2) | о 


Аналогичное выражение получается и ДЛЯ &шах/@: эфф. Учитывая, 
что в реальных условиях /МАР. 22:1, АР.АР< 1, АР, = АРз, легко 
видеть, что допустимая относительная погрешность установки ко- 
эффициентов Ө. (АЛі), 60. (ЕАР) имеет порядок 1/с. Задаваясь, на- 
пример, допустимым уровнем дополнительных излучений —40 дБ, 
получаем с== 102, так что (ғљах/Өс эфф) · 100% и (ељах/Өз эфф) 100% 
не должны превышать 1%. Следовательно, и допустимый разброс 
значений, например сопротивлений взвешивающих резисторов, не 
должен превышать 1%. 


Влияние неточности реализации величин 09 (ДР) и Ө (ЕЛ) на вид спектра 
сигнала в занимаемой полосе частот ЛЕ можно проанализировать аналогично, 
причем, как нетрудно убедиться, такое влияние будет пренебрежимо малым, 
если выполняется условие (3.27) для представляющих практический интерес 
значений о >> 102. 

Цифровые устройства. Такие устройства формирования строятся, как пра- 
вило, на основе универсальных цифро-аналоговых преобразователей (ЦАП) 
[4, 5]. Для независимых сигналов длительностью Т в соответствии с первым 
методом (см. $ 3.1) формирования (рис. 3.7,а) в каждом блоке памяти Ре Н 
Р.) записаны Ј 1-разрядных кодовых слов, соответствующих выборочным зна 
чениям Ө, (/) (блок памяти Ре) и 6,(#) (блок памяти Р»). 

Программируемое запоминающее устройство (ЗУ) и два ЦАП на рис. 
3.7,а выполняют функции устройств формирования УФ, и УФ, (рис. 3.1). 
Каждый из блоков Р, и Р, подключается к [ цифровым входам соответствую- 
щего ЦАП. Блоками памяти Ре и Р управляют с помощью р-разрядного дво- 
ичного кода, подаваемого на входы й, йз, ..., ир запоминающего устройства, 
причем значение р определяется способом организации считывания кодовых 
слов с блоков Р, и Р,. Частота считывания зависит от частоты изменения ко- 
дов на входах й}, их, ..., Ир и равна частоте дискретизации д= 1/Лі. Время 
начала и окончания считывания группы из 7] кодовых слов, соответствующих 
одному сигналу, задается длительностью Т информационных символов в после- 
довательности иа логических 0 и 1. Заметим, что в данном случае по-прежне- 
му (см. гл. 2) значению г=| передаваемых информационных символов @,(®) 
соответствует логический 0, а значению г=2 — логическая 1. 

В общем случае при формировании многопозиционных сигналов каждый 
блок памяти Р, и Рз должен иметь т областей, в которых записаны кванто- 
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Рис. 3.7. Структурные схемы цифровых устройств формирования 


ванные выборочные значения низкочастотных квадратурных составляющих каж- 
дого из сигналов. 

Применение ЦАП позволяет достаточно просто реализовать и второй метод 
формирования сигналов (рис. 3.2). При этом ЦАП используют в режиме пере- 
множения [5] гармонических колебаний соѕ Фї или іп оо, поступающих на 
вход опорного напряжения, и уровней напряжения, определяемых /-разрядны- 
ными кодовыми словами (рис. 3.7,6). 

С выходов ЦАП высокочастотные колебания со средней частотой во, мо- 
дулированные ступенчато-изменяющимся напряжением, поступают на аналого- 
вый сумматор, на выходе которого и формируется напряжение Ё,({) вида (3.4) 
с различными амплитудами и фазами. 

Запоминающие устройства могут быть выполнены на основе либо постоян- 
ных запоминающих устройств (ПЗУ), либо перепрограммируемых ЗУ. 

Для зависимых сигналов длительностью Т, как и в дискретно-аналоговых 
устройствах, необходимо проводить анализ передаваемых предыдущих и данного 
символов и в зависимости от вида комбинации этих символов формировать 
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Рис. 3.8. Структурная 
схема цифрового уст- 
ройства формированич 
зависимых сигналов дли- 
тельностью Т 


из Ц? Ир Шоп 


АИМ последовательности, соответствующие данному передаваемому символу, 
На рис. 3.8 приведена структурная схема такого устройства формирования при- 
менительно к фазовым методам ограничения полосы для сигналов, представ- 
ленных на рис. 2.6. Цифровой регистр сдвига (РС) и дешифратор (ДШ) на 
каждом интервале времени [АТ, (2+1) Т] формируют код управления ЗУ для 
выбора соответствующих областей памяти Ре и Ра и организации 
считывания [-разрядных кодовых слов, соответствующих выборочным зна- 
чениям Ө‹({) и 0:(1). Число областей памяти Р, и Р, равно числу возможных 
форм низкочастотных квадратурных составляющих сигнала на интервале вре- 
мени [АТ, (Ё--1)Т]. Сравнивая структурные схемы устройств на рис. 3.8 и 3.5, 
видим, что каждая из областей памяти Ре или Р, фактически выполняет функ- 
ции взвешивающих устройств (рис. 3.5) при условии квантования величин 
Өг (^АР) или 0, (АР) на [=2—1 уровней. Считывание кодовых слов с выходов 
ЗУ осуществляется с помощью р-разрядных кодов, подаваемых на входы и1, Ц», 

‚ ир с частотой ід = ПАЁ Преобразование кодовых слов в аналоговое напряже- 
ние осуществляется с помощью двух ЦАП, позволяющих реализовать оба мето- 
да ($ 3.1) формирования сигналов. 

При формировании независимых сигналов длительностью пТ необходимо 
получить значительно большее, чем в предыдущем случае, число форм комплекс- 
ной огибающей сигнала на интервале времени [2Т, (&-+1)Т]. Например, при 
формировании комплексной огибающей сигнала вида (2.10) для п=4 число 
возможных форм оказывается равным 16 для каждого из двух значений (г= 
=1, 2) информационного символа 4,‹%), Квантованные выборочные значения 
комплексной огибающей каждой формы сигналов хранятся в соответствующих 
областях памяти ЗУ. Очевидно, что в этом случае объем ЗУ существенно (про- 
порционально 2”) возрастает. 

Во избежание такого увеличения памяти целесообразно использовать циф- 
ровую линию задержки ЦЛЗ, осуществляющую задержку /-разрядных кодовых 
слов на время пТ и имеющую отводы через интервал Т (рис. 3.9). В каждом 
блоке памяти Ре или Р, записаны 7 {-разрядных кодовых слов, соответствую- 
щих квантованным выборочным значениям низкочастотных квадратурных со- 
ставляющих 09с(Ё и 6,({) одиночного А-го сигнала без эффекта межсимволь- 
ной интерференции, например, вида (2.10). При этом значение Ј превышает в 
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Рис. 3.9. Структурная схема цифрового устройства формирования независимых 
сигналов длительностю пТ 
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п раз число кодовых слов, необходимых для формирования независимых сиг- 
налов длительностью Т. Частота считывания кодовых слов из ЗУ по-прежне- 
му равна јд=1/Л/, а время начала и окончания считывания в данном случае 
определяется длительностью пТ существования сигнала. 

Управление работой блоков памяти Ре и Р, происходит при помощи 4- 
разрядного двоичного кода, подаваемого на входы ш, из, .., из запоминающего 
устройства. Объем памяти Р, и Р, увеличивается линейно с ростом п. Ин- 
формационные символы в виде последовательности иа логических 0 и 1 
(для т=2) поступают на преобразователь кода ПК, который состоит из п 
одинаковых [-разрядных преобразователей, осуществляющих в зависимости от 
вида информационного символа (0 или 1) инвертирование /-разрядных кодовых 
слов. На первый из п преобразователей поступают последовательно во времени 
с интервалом ЛИТ Е-й, (Е+П-+1)-й, (Е-+21п-+1)-й, ... информационные символы; 
на второй — (&+1)-й, (#+п--2)-й, (64-22-92) -й, ... символы; на п-й — (Ё+-п)-й, 
(Е-+-2п) -й, ... символы. Кодовые слова с выходов ПК суммируются в цифровом 
сумматоре ЦС, на выходе которого формируются в цифровом виде последо- 
вательности ос (2) и еөз (1). Разрядность /; кодовых слов, поступающих на 
входы ЦАП, выше разрядности кодовых слов, считываемых из ЗУ, поскольку 
при суммировании [-разрядных чисел в ЦС может происходить переполнение 
результирующих разрядов кодовых слов. Это подтверждается и тем фактом, 
что, например, при формировании последовательности сигналов при амплитуд- 


182 


ных методах ограничения полосы значение |у‹(К| может быть больше Аз для 
некоторых чередований информационных символов (рис. 2.4). 

На основе структурной схемы на рис. 3.9 можно построить устройство фор- 
мирования зависимых сигналов длительностью пТ. При этом необходимо лишь 
предусмотреть формирование сигналов с постоянной амплитудой при совпадении 
предыдущего и последующего информационных символов. 


Анализируя приведенные на рис. 3.7—3.9 структурные схемы 
цифровых устройств формирования, можно заметить, что основ- 
ные аппаратурные погрешности вызваны эффектами квантования 
выборочных значений Ө:(АЛЇ) и Ө; (2Л?). Эффекты квантования, как 
и неточности реализации ВУ в дискретно-аналоговых устройствах, 
приводят к увеличению уровня излучений в области |®|>лАРз 
и к искажению спектра последовательности сигналов в занимае- 
мой полосе частот. 

По аналогии с (3.21), (3.22) представим квантованные значе- 
ния Ө.0 (АЛІ) и 0:0 (АЛ?) в виде 


Ө0 (ЁЛ) = 9, (ЕЛ0) е, (ЕА; 0 (ЕАО = 0, (ЕЛ0) е, (ЕЛ 0),(3.28) 


где ес (ЕЛ/) и в. (Лі) — шум квантования. 

Ступенчато-изменяющиеся функции 0.00 (/), 0;0(#) в отличие 
от 09с(Г) и Ө({) могут принимать только конечное число [=21—1 
различных значений (уровней квантования). Будем считать, что 
&‹ (ЕЛЁ), е: (АА) представляют собой независимые случайные ве- 
личины, равномерно распределенные на интервале +Л»кз/2 для 
каждого значения К, где Акв — шаг квантования. 

Используя методику оценки аппаратурных погрешностей дис- 
кретно-аналоговых устройств формирования, можно оценить уро- 
вень дополнительных излучений, связанный с эффектами кван- 
тования, если учесть в данном случае | ељах| =А,/2. Будем пола- 
гать в соответствии с (3.27), что этот уровень находится в допу- 
стимых пределах, если 


0,5 А, в 1 лАР, А #2 АЕн\а 1 
> | ——8 | — 1 (3.29) 
Өс эфф ИТАЕАЕР, т (лл Е.А #/2) А Е, С 


Аналогичное выражение имеет место и для величины 0,5А,»/05 эфф. 

Задаваясь допустимым уровнем внеполосных излучений, на- 
пример —40 дБ, получаем о==102, так что отношения 0,5Акв/0с эфф, 
0,5Лкв/03 эвф не должны превышать 10-2. Неравенство (3.29) позво- 


ляет в каждом конкретном случае оценить требуемое число уров- 
ней квантования. 


3.4. ДИСКРЕТНО-АНАЛОГОВЫЕ УСТРОЙСТВА 


Основным элементом ДАУ, как отмечалось ранее, является многоотводная 
цифровая или дискретно-аналоговая линия задержки с взвешивающими уст- 
ройствами, подключенными к отводам линии. При этом на основе таких линий 
можно реализовать как устройства УФ, и УФ, (рис. 3.1) формирования ДИМ 
последовательностей вида (3.2) и (3.3), так и устройства УФ, (оо) и УФ, (о,) 
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(рис. 3.2) формирования отрезков колебаний 6с (АЕ) со$ оо и Ө, (РА ѕіп юм 
(А=0, 1,2, ..., /—1). 

Устройства на основе цифровых регистров сдвига. Структурная схема уст- 
ройства, реализующего первый метод формирования, представлена на рис. 
3.10,а. | 

Регистр РС и взвешивающие элементы Аһ и Аһ, коэффициенты передачи 
которых определяются значениями Өг. (АЛі) и Ө, (АЛГ), выполняют функции 
УФ. и УФ, (рис. 3.1). Каждая пара элементов Ак и Вь, в качестве которых 
обычно используют резисторы, подключается к одному и тому же &-му выходу 
регистра. Работой РС управляет импульсная последовательность ит с часто- 
той следования импульсов ѓд =1/Лі. | 

Устройство по схеме на рис. 3.10,а является сравнительно простым и удоб- 
ным с точки зрения перестройки форм генерируемых сигналов. Однако оно 
имеет и определенные недостатки, связанные с наличием специфических аппа- 
ратурных погрешностей: 


Выход 


Выход 


Рис. 3.10. Структурные схемы устройств формирования на основе цифровых 
регистров сдвига 
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разброс сопротивлений резисторов (взвешивающих элементов №һ и №»), 
вызывающий паразитную амплитудную и фазовую модуляцию; 

разброс уровней напряжения логических 1 и 0 на выходах РС, свойст- 
венный любым цифровым интегральным схемам, также вызывающий появле- 
ние паразитной модуляции. 

Кроме того, необходимо применять аналоговые перемножители с большим 
(как правило, более 50 дБ) динамическим диапазоном работы. 

Двух последних недостатков лишено устройство, в основу работы которого 
положен второй метод формирования сигналов (рис. 3.10,6). Цифровой регистр 


сдвига РС, аналоговые ключевые элементы Кль, Кль и взвешивающие элементы 
(резисторы) А», В» выполняют функции УФ, (оо) и УФ: (оо) (рис. 3.2). К каж- 
дому А-му выходу РС подключены управляющие входы двух аналоговых клю- 


чевых элементов Кл и Кль. При появлении на выходах РС логической 1 
на выходе ключевых элементов формируются отрезки колебаний соѕ 0 я 
ѕіп @ФоЁ длительностью ДЇ. Коэффициенты передачи взвешивающих элементов 
Юк и №, как и в предыдущем случае, определяются значениями функций 
9е (АЛХ) и Ө, (АЛЕ) при А=0, 1, .., Г—1. Регистр сдвига работает так же, как 
соответствующий регистр в устройстве формирования сигналов на рис. 3.10,а. 
В рассмотренном на рис. 3.10,6 устройстве разброс уровней напряжения 
логических 1 и 0 на выходах РС не влияет на амплитуды колебаний, образуе- 


мых на выходах Кль и Кль. Однако сравнительно низкое быстродействие ана- 
логовых ключевых элементов ограничивает область применения данного дискрет- 
но-аналогового устройства формирования сигналов. 

Рассмотрим практические схемы наиболее важных элементов ДАУ, реализу- 
ющих первый метод формирования. На рис. 3.11 для /=8 приведена схема од- 
ного квадратурного канала ДАУ, выполненного на универсальных 4-разрядных 
цифровых регистрах сдвига. На тактовые входы С: и С регистров ОГ и 02 
поступает импульсная последовательность ит с частотой следования импульсов 


Рис. 3.11. Схема квадратурного канала ДАУ: 01, р2 — 133ИРІ, 03 — 574УД1 
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[4 = ИАЕ=8/Т, которая сдвигает вправо логическую 1, поступающую на входы 
У, регистров ОГ и 02. При этом на выходах © последовательно во времени со 
сдвигом Лі будут формироваться уровни логической 1. К выходам регистров 
ОГ и 02 подключен комплект резисторов 2, ... Юз. Напряжение И» на сумми- 
рующем резисторе Ае для 8-го интервала дискретизации (Е=1...8) определяется 
выражением 


где 01) — напряжение логической 1 на выходах @ регистров ОГ и 02; Ве —< 
<0,1 Аки; Аһ шіп — минимальное сопротивление резисторов Аһ. 

Суммирующий резистор А: подключен к неинвертирующему входу опера- 
ционного усилителя 09. Напряжение на выходе операционного усилителя будет 
определяться отношением сопротивлений Юос/Кс‹*”, а выравнивание уровня на- 
пряжения осуществляется подстройкой резистора Ю‹*. При таком соединении 
резисторов Аһ и №, с неинвертирующим входом 203 на его выходе будет фор- 
мироваться однополярное напряжение. Когда функции 09с({) и 0,({) изменяют 
свой знак на интервале [0, Т], необходимо подключить группы резисторов, уча- 
ствующих в формировании напряжения другого знака, к инвертирующему входу 
Рз (суммирующий резистор Кс*). 

Тактовые частоты работы РС для микросхем серий 130 и 530 не менее 
50 МГц, так что быстродействие всего устройства, построенного по схеме 
рис. 2.11, ограничивается частотными свойствами операционного усилителя 203. 

В ряде случаев (например, при ‘формировании сигналов, закон изменения 
фазы колебания 0(#) которых определяется выражениями (2.14)—(2.16), фор- 
ма низкочастотных квадратурных составляющих сигнала удовлетворяет усло- 
вию симметрии Ө (1) =0‹ (Т-—№Ю и 0,(Р=9.(Р) (0=—Е=Т), поэтому можно 
уменьшить число взвешивающих элементов (резисторов) и несколько снизить 
погрешности, связанные с разбросом их сопротивлений. Рассмотрим подробнее 
пример реализации УФ; (рис. 3.1) для формирования сигнала при фазовых 
методах ограничения полосы. Пусть функция 9(Г) определяется выражением 
(2.14) (5=Т/2). На рис. 3.12,а приведена схема устройства формирования на 
основе цифрового реверсивного РС 04. Информационные символы в виде по: 
следовательности из логических 0 и 1 (рис. 3.12,6) поступают как на входы 
логических элементов О! и 03, формирующих последовательности [и() (Г) и 
910 (Ё) импульсов запуска регистра по входам Ов и Ди, так и на входы ло- 
гических элементов ЙІ и 02 формирующих импульсные последовательности 
[50({) и {з1(Р) управления работой регистра по входам Зо и $:. На тактовый 
вход с регистра 04 поступает импульсная последовательность ит с частотой 


следования импульсов [д=1/АЁ=8/Т (7=8). К выходам Фь, ..., @з регистра под- 
ключены резисторы, участвующие в формировании функции @.(Г) положитель- 
ной полярности, а к выходам 04, .., (т — резисторы, формирующие функцию 


0: (2) отрицательной полярности. 

Рассмотрим более подробно работу реверсивного РС 204. Он имеет четы- 
ре режима работы, управление которыми осуществляется по входам $0 и $1 в 
соответствии с табл. 8.1. 

На интервале времени [0, Т] при появлении на входе Оһ импульса запуска 
последовательности 10) (#) (рис. 3.12,6) осуществляется последовательный 
сдвиг логической 1 вправо на четыре тактовых интервала Ді и затем влево 
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Рис. 3.12. Схема (а) и временные диаграммы работы (6) квадратурного канала 
ДАУ на основе реверсивного регистра сдвига: О/ — 133ЛН1; 02 — 133ЛРІ; 
рв — 1!33ЛИ!; р4 — 133ИР13; 05 — 574УД1 
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Таблица 3.1 
Операции, выполняемые реверсивным регистром сдвига 04 


Вход 


Режим работы 


| Параллельная запись 8-разрядного числа 
0 Сдвиг вправо (от выхода Фок 07) 

| Сдвиг влево (от выхода 0; к Оо) 

0 Хранение информации 


также на четыре тактовых интервала, что приводит к появлению на выходах 
Ч, .., Ӧз последовательностей ѓоо({), ..., [юз(Ё). На интервале времени [Т, 2Т] 
при появлении на входе ВЮ; импульса запуска последовательностей ѓи(110) ({) 
(рис. 3.12,6) происходит аналогичное формирование последовательностей 
[94(#), ..., Рот(2). Суммирующие резисторы Р, и Р*, подключены к входам 205, 
регулировка уровня напряжения на выходе 05 осуществляется резистором Юс*. 

Функции цифрового РС может выполнять и дешифратор-демультиплексор 
[5], на основе которого также можно реализовать ДАУ формирования сигна: 
лов. На рис. 3.13 приведена схема УФ, для рассмотренного случая формирова- 
ния функции ѓ о; (7), вид которой приведен на рис. 3.12,6. Последовательность 
иа (рис. 3.12,6) поступает на вход 1 старшего разряда 02, а на входы 2, 4, 8 
младших разрядов поступают последовательности с выходов двоичного счет: 
чика рі. В зависимости от вида иа на входе | счетчика 02 напряжение уровня 
логического 0 будет формироваться либо на выходах 00...07 (на входе 1 — логи- 
ческий 0), либо на выходах 08... 15 (на входе 1 — логическая 1). Уровень ло- 
гического 0 с помощью инверторов 203, 04 преобразуется в уровень логической 
1. Таким образом, на выходах РЗ и 04 будут появляться последовательно во 
времени со сдвигом на А? уровни логической 1. Как и в схеме на рис. 3.124, 


/ 


Рис. 3.13. Схема квадратурного канала ДАУ на основе дешифратора — демуль- 
типлексора: БІ — 133ИЕ5; 02 — 133ИДЗ; рз, р4 —133ЛН1; 5 — 574УДІ 
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взвешивающие резисторы подключены к двум входам 05, на выходе которого 
и формируется напряжение [из (1). 

Преимуществом этого устройства по сравнению с приведенным на рис. 
3.12,а является более простая аппаратурная реализация, поскольку не требу- 
ется логических преобразований управляющих последовательностей, необходи- 
мых для обеспечения работы реверсивного РС. 

Рассмотрим практические схемы ДАУ, реализующих второй метод форми- 
рования. На рис. 3.14 показана схема одного квадратурного канала формиро- 
вания, где функции ключевых элементов (РЗ, 04) выполняют аналоговые че- 
тырехканальные мультиплексоры 590КН5 [5], обладающие достаточно высоким 
быстродействием (время включения твкл<150 нс) и небольшим сопротивлени- 
ем открытого канала (Коткр<70 Ом). Управляющие сигналы этих мультиплек- 
соров имеют уровни ТТЛ-структур, поэтому входы управления Упр1, .., Упр4 
(23, 04) могут подключаться непосредственно к выходам @ регистров сдвига. 
При появлении уровня логической 1 на управляющих входах мультиплексоров 
на его выходах Вых! ... Вых4 будут формироваться отрезки гармонических ко- 
лебаний длительностью Лі. На выходе 05 генерируется последовательность 


Ро(®%) (2) вида 


Ј—1 
Коо) (0) = У) 6 (ВАЙ, (2— ЕА 0) созо. (3.30) 
6—0 


При этом подключение групп резисторов А! ... А; и ХА... Ав .к входам 05 
соответствует случаю, когда функция @с({) изменяет свой знак на интервале 
времени [0, Т]. 

На рис. 3.15 приведена схема одного квадратурного канала формирования, 
где функция ключевых элементов (02) выполняет аналоговый 8-канальный 


Рис. 3.14. Схема квадратурного канала ДАУ на основе аналогового 4-х ка- 
нального мультиплексора: 01. 02 — 13ЗИРІ, рз, р4 — 590КН5; 05 — 574УДІ 
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Рис. 3.15. Схема квадратурного канала ДАУ на основе аналогового 8-ми ка- 
нального мультиплексора: 21 — 133ИЕ5; 0р2 — 590КНб; рз — 574УД1 


мультиплексор 590КНб [5]. Управление его работой осуществляется с помо- 
щью двоичного счетчика 01. В зависимости от вида управляющих последова- 
тельностей на входах 1...3 02 происходит подключение аналогового входа ( 
к выходам мультиплексора, где последовательно во времени с интервалом 
Аі будут появляться отрезки гармонического колебания, которые с помощью 
резисторов Ж; ... Юз преобразуются в последовательность (3.30). На рис. 3.15 
подключение резисторов соответствует случаю, когда функция @с(Г) не изменя- 
‘ет свой знак на всем интервале формирования. 

Аппаратурные погрешности устройств, реализующих второй метод форми- 
рования, связаны в основном с разбросом сопротивлений Юоткр открытых ка- 
налов аналоговых мультиплексоров, что приводит к появлению паразитной ам- 
плитудной модуляции последовательности отрезков колебаний с частотой во. 
Однако, выбрав сопротивления взвешивающих резисторов Аһ »Юоткр, можно 
существенно уменьшить эту погрешность. 

Дискретно-аналоговые устройства на основе аналоговых регистров сдвига. 
В качестве аналоговых РС, как уже отмечалось в & 3.3, обычно применяют 
дискретно-аналоговые линии задержки (ДАЛЗ). 

Наиболее перспективным типом ДАЛЗ являются приборы с переносом за- 
ряда (ППЗ), т. е. твердотельные электронные МОП-структуры, при подаче на 
которые соответствующей последовательности управляющих тактовых импуль- 
сов зарядовые пакеты перемещаются вдоль полупроводниковой подложки. За- 
ряды предварительно накапливаются в потенциальной яме вблизи поверхности 
полупроводника и переносятся при движении этой ямы вдоль поверхности. или 
по специальному каналу в объеме полупроводниковой подложки. По существу 
основу большинства ППЗ составляет МОП-конденсатор (рис. 3.16,а), представ- 
ляющий собой металлический электрод, нанесенный на термически окисленную 
кремниевую подложку. Если в некоторый момент времени к металлическому 
электроду прикладывается отрицательное (относительно подложки п-типа) на- 
пряжение — ш, то основные носители (электроны) покинут слой, прилегающий 
к границе с окислом, и переместятся в глубь полупроводника. Уровень поверх- 
ностного потенциала показан на рис. 3.13,6 штриховой линией. На границе 
раздела окисел — полупроводник образуется потенциальная яма неосновных но- 
сителей (дырок), которая может быть использована для хранения положитель- 
ного заряда, пропорционального запоминаемому выборочному значению сигналз. 
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Рис. 3.17. Диаграммы работы трех- 
тактного ПЗС 


Этот заряд вводится в потенциальную яму инжекцией неосновных носителей 
(дырок), причем время хранения заряда определяется скоростью процесса тер- 
могенерации в полупроводнике неосновных носителей, не несущих полезную 
информацию. 

Передачу заряда в соседнюю ячейку проще всего осуществить, если на 
общей полупроводниковой подложке поместить второй аналогичный МОП-кон- 
денсатор с близко расположенным к первому конденсатору металлическим 
электродом. Прикладывая к этому электроду отрицательное напряжение 
—0(|0|> |а|), можно создать под вторым электродом область большего 
обеднения полупроводника. Тем самым в промежутке между электродами об- 
разуется электрическое поле, под воздействием которого «информационный» 
заряд из области под первым электродом диффундирует под соседний элект- 
род (рис. 3.16,6). Этот метод переноса заряда использован в приборах с заря- 
довой связью (ПЗС). 

Рассмотрим основные этапы работы трехтактного ПЗС. В исходном со- 
стоянии (рис. 3.17,а) на электроды 1, 4, 7, ... подано отрицательное (относи- 
тельно подложки) напряжение —и, а на остальные — отрицательное напряже- 
ние — и: (|и›| >|и!|), достаточное для того, чтобы обеднить всю поверхность 
полупроводника. Пусть в потенциальных ямах, образующихся под электродами 
1, 4, 7, .., присутствуют зарядовые пакеты @:, 04, От, ... На следующем этапе 
работы схемы (рис. 3.17,6) к электродам 2, 5, 8, ... прикладывается отрицатель- 
ное напряжение записи —\з(|из| 2 |и2|), под действием которого пакеты 


О, Ч От, ... перемещаются соответственно в области электродов 2, 5, 8, 
На третьем этапе (рис. 3.17,в) напряжение —и› подается на электроды 2, 5, 
8, .., так что этап хранения зарядов в областях под этими электродами. Та- 


ким образом осуществляется направленное управляемое перемещение зарядо- 
вых пакетов вдоль прибора. 
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Рис. 3.18. Структуры 
входного и ВЫХОДНОГО 
элементов ПЗС 


При использовании ПЗС в качестве ДАЛЗ необходимо осуществить линей- 
ное преобразование выборочных значений входного напряжения в зарядовые 
пакеты, а также обратное преобразование на выходе ПЗС. Для этого в ПЗС 
создают специальные входной и выходной элементы (рис. 3.18), каждый из ко- 
торых состоит из р—п-перехода (1; 4) и специального входного (2) или выход: 
ного (3) электрода, частично перекрывающего диффузионную р-область. Для 
ввода информации инжектируют зарядовый пакет из р—п-перехода в область 
под первым электродом цепочки элементов памяти. Входной электрод 2 нахо- 
дится под постоянным напряжением смещения. Зарядовый пакет модулируют, 
изменяя напряжение на р—п-переходе 1. Входной сигнал можно подать и на 
электрод 2, но в этом случае р—п-переход / должен находиться под определен- 
ным напряжением смещения. 

В реальных ПЗС для достижения линейности записи аналоговой информации 
в большом динамическом диапазоне используют более сложные методы ввода, 
например, инжекции — экстракции, при котором потенциальная яма под элек- 
тродом 1 цепочки элементов памяти сначала полностью заполняется неосновны- 
ми носителями, а затем часть их экстрагируется обратно в зону р—п-перехода, 
так что оставшаяся часть заряда оказывается пропорциональной входному сиг- 
налу. При этом входной сигнал подается на входной электрод 2, а смещение на 
р—п-переходе определяется соответствующей импульсной последовательностью. 

При считывании полезной информации с ПЗС в момент поступления управ- 
ляющего импульса (импульса считывания) на входной электрод 3 под этим 
электродом образуется потенциальная яма, в которую затем перемещается за- 
рядовый пакет из предыдущей ячейки ПЗС. Обратносмещенный р—п-переход 
экстрагирует неосновные носители (дырки) из потенциальной ямы под выход- 
ным электродом, и в выходной цепи возникает импульс тока, амплитуда кото- 
рого определяется зарядом. 

В реальных ПЗС получили распространение более сложные методы ввода, 
из которых прежде всего необходимо отметить использование плавающей диф- 
фузионной области и плавающих затворов. В первом случае выходная диффу- 
зионная р-область является одновременно истоком МОП-транзистора, сток ко- 
торого подключен к источнику напряжения и, а затвор управляется тактовыми 
импульсами ит (рис. 3.19,а). Перед моментом считывания диффузионная об- 
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Рис. 3.19. Структуры плавающей диффузионной области (а) и плавающего за- 
твора (6) 
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ласть через открытый транзистор заряжается до высокого отрицательного по- 
тенциала, после чего напряжение ит закрывает транзистор и диффузионная об- 
ласть оказывается оторванной от источника напряжения («плавающей»). За- 
ряд, поступающий с предыдущего элемента ПЗС под выходной электрод, эк- 
страгируется диффузионной областью, в результате чего потенциал области 
уменьшается на значение, пропорциональное информационному заряду. Этот 
потенциал подается на нагрузочную емкость С, являющуюся входной для кас- 
када считывания (например, истокового повторителя). 

Метод плавающих затворов основан по существу на том же принципе, но 
без создания специальных диффузионных областей. В этом случае перед момен- 
том считывания МОП-емкость в области выходного электрода ПЗС заряжает- 
ся через МОП-транзистор, открытый управляющим импульсом ит, поданным на 
его затвор (рис. 3.19,6), после чего транзистор закрывается и затвор выход: 
ного элемента ПЗС (выходной электрод) оказывается «плавающим». При по- 
ступлении информационного заряда в область плавающего затвора изменяется 
поверхностный потенциал, передаваемый за счет емкостной связи на затвор и 
далее ‚через каскад считывания в нагрузку. Нагрузочная емкость С на 
рис. 3.19 — входная емкость каскада считывания. 

Рассмотренные методы плавающих диффузионных областей и плавающих 
затворов обладают важным преимуществом: полезная информация не разруша- 
ется, что позволяет считывать выборочные значения сигнала с отвода ДАЛЗ. 
При этом плавающие области или затворы располагаются под соответствую- 
щими электродами ПЗС, причем часто плавающие затворы не связаны с источ- 
ником питания. В последнем случае потенциал плавающего затвора изменяется 
за счет емкостной связи с областью хранения зарядового пакета, причем это 
изменение передается непосредственно на вход МОП-каскада, например исто- 
кового повторителя. 

Рассмотрим реализацию первого метода формирования сигналов (рис. 3.20). 
Устройство преобразования уровня ПУ, дискретно-аналоговая линия задержки 
ДАЛЗ, взвешивающие элементы Р№һ и расширитель импульсов Р выполняют 
функции устройства формирования УФ, или УФ,. Работой ДАЛЗ управляют 
последовательности иф у, Ире, “оз. Для уменьшения аппаратурных погрешностей, 
связанных с возникающими в ПЗС паразитными коммутационными выбросамя 
при перезаписях сигнала из одной ячейки памяти в другую, применяется рас- 
ширитель импульсов, работой которого управляет последовательность из. На 
выходе Р будет формироваться ступенчато-изменяющееся напряжение вида 


(3.2) или (3.3). 


Рис. 3.20. Структурная схема устройства формирования на основе ДАЛЗ 
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Рис. 3.21. Схема включения (а) и эквивалентаня структура (6) дискретно-ана- 
логовой линии задержки на ПЗС 593БР] 


На рис. 3.21,а в качестве примера приведена схема ДАЛЗ на основе ПЗС 
593БР1. Интегральная схема О] содержит в одном корпусе 8 линий задерж- 
ки (рис. 3.19,6) и осуществляет задержку выборочных значений на 8 интерва- 
лах дискретизации Лі. Максимальная частота дискретизации [д=1/А? для этой 
микросхемы составляет не менее 1 МГц при потребляемой ИС мощности 
100 мВт. Для работы микросхемы необходимы два источника питания: 
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Рис. 3.29, Схема квадратурного канала ДАУ на основе ПЗС 593БР1: 
р1—574УД2, р2 — 593БР1, 23 — 574УДІ 
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ИП)ив=—24 Ви И?)„в=+5 В. Схема квадратурного канала ДАУ на основе 
593БР1 показана на рис. 3.22. | 

Преобразователь уровня, выполненный на операционном усилителе ОУ 
01.1, смещает средний уровень импульсной последовательности [и(Г) до 
—6... —8 В. К отводам ДАЛЗ подключены взвешивающие резисторы Кв... Ю1ь, 
сопротивления каждого из которых более чем на порядок должно превышать 
сопротивление резистора А:.. Суммирующий резистор Км подключен к инверти- 
рующему входу ОУ 21.2, в функции которого входит преобразование ток —- 
напряжение и обратное смещение среднего уровня импульсной последователь- 
ности на входе ОУ, компенсирующее влияние преобразователя уровня ПУ. 
Расширитель импульсов выполнен на транзисторе У/ и операционном усили- 
теле ОЗ, на выходе которого и формируется ступенчато-изменяющееся выход- 
ное напряжение. Используемая ДАЛЗ может обеспечить задержку сигнала меж- 
ду двумя соседними отводами от 1 до 62 мкс. Динамический диапазон работы 
микросхемы составляет 40...50 дБ при максимальном значении входного сиг- 
нала 1 В. В устройстве формирования (рис. 3.22) используются два дополни. 
тельных источника питания: Иип(3) = 412 В и Пип“ = —12 В. 

При формировании сигналов большой длительности (Т>1 мс) целесообраз- 
но использовать в качестве ДАЛЗ микросхему 528БР1 [70], позволяющую за- 
держивать сигнал на интервал 64Лї с промежуточным отводом через 3241. В 
этом случае можно увеличить максимальное время задержки сигнала между 
двумя соседними отводами линии до 2 мс (рис. 3.23). 

Средний уровень входной последовательности смещается при помощи рези- 
сторов №; ... А, и №... ә. При этом используется особенность данных ПЗС, 
связанная с тем, что в состав микросхемы включены два независимых устрой- 
ства задержки (последовательно в схеме на рис. 3.23). Динамический диапа- 
зон работы этого устройства составляет 50...60 дБ при максимальном значе- 
нии входного сигнала 1,5 В. Сопротивления резисторов 2... Юз и Киз... Ав, как 
и в предыдущем случае, выбираются из тех же соображений, что и при выбо- 
ре Кв... Аз на рие, 3.22. Следует заметить, что работа расширителя импульсов 
в данном случае будет несколько отличаться от работы Р на рис. 3.22. Это 
вызвано тем, что при использовании микросхемы 5286РІ необходимо форми: 
ровать ступенчато-изменяющееся напряжение ы, (і) или Роз (1) из последова- 


Ку б Ко К № у Ку С, № КЮ и. и и. 
#70ҝ 1,0 100 100н, 100 100к 77 03 470к 10 700к 100к ойк 21 52 93 
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Ё, ра Ј Ма О Чип 
( Ж 20 ууй) и 0) 
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42 64 
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Рис. 3.23. Схема включения ПЗС 598БР1 в квадратурном канале ДАУ: 
р2 — 528БР1 
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Рис. 3.24. Схема (а) и временные диаграммы работы (6) устройств формиро- 
вания управляющих последовательностей шоу, ид», И фз: 21 — 530ТМ2, р2 — 


530ЛАЗ, рз — 198 НТ5Б 
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тельности импульсов, имеющих период следования 324 в отличие от предыду- 
щего случая (рис. 3.20), когда период следования аналогичных импульсов был 
равен А. 

Для управления работой аналоговых регистров сдвига на ПЗС (528БРІ, 
528БР2, 593БРІ и др.) используют три импульсные последовательности (ит, 
Иро, И з), Которые сдвинуты во времени друг относительно друга на опреде- 
ленное значение. Амплитуда импульсов, определяющая максимальный хранимый 
заряд в ячейках линии, должна быть равна —24 В при их длительности 
Ти=1 мкс и длительности фронта и среза импульсов тф=те=50... 100 не. Для 
формирования таких импульсов применяют цифровые устройства формирования 
смещенных во времени последовательностей с ключевыми усилителями на вы- 
ходе (рис. 3.24). 

Входная тактовая последовательность импульсов при помощи триггера 
1.1 и 01.2 делится на четыре и далее с использованием логических элементов 
02 преобразуется в две смещенные друг относительно друга на Д//2 последо- 
вательности е и ж (рис. 3.24,6). 

Последовательности ж, з, и с выходов логических элементов О2 поступа- 
ют на ключевые усилители, выполненные на транзисторной сборке 03. Режим 
работы транзисторов и их нагрузочная способность задаются резисторами 
в ... К,а. Особенностью работы транзисторов является достаточно большое кол- 
лекторное напряжение в закрытом состоянии (около —24 В). 

Входная тактовая последовательность должна иметь частоту следования 
импульсов [т=4=4/4Ё Длительности фронта и среза импульсов в последова- 


тельностях Ир}, Шз И Ифз составляют около 200 нс. 


3.5. ЦИФРОВЫЕ УСТРОЙСТВА 


Цифровые устройства на основе универсальных ЦАП. Одним из основных 
элементов ЦУ является запоминающее устройство, в простейшем случае пред- 
ставляющее собой мультиплексоры с наборными полями на входах. Схема од- 
ного квадратурного канала формирования (по структурной схеме на рис. 3.7) 
для [=12, р=4 и 7=16 представлена на рис. 3.25, где П,... Пи — наборные 
поля. Запись /-разрядных кодовых слов, соответствующих выборочным значе- 
ниям 9с (ДГ) или Ө: (АЛГ), осуществляется путем подключения входов мульти: 
плексоров 02... 012 к шинам логических 0 или 1. При этом 12-разрядное кодо- 
вое слово, соответствующее 1-му выборочному значению Өг (АЛі) или Ө.(ААЇ), 
поступает на все 1-е входы мультиплексоров 22... 012; кодовое слово, соответ- 
ствующее 2-му выборочному значению, — на все 2-е входы мультиплексоров и 
т. д. до 16-го выборочного значения, соответствующее кодовое слово которого 
поступает на все 16-е входы мультиплексоров. В наборных полях П, ... Пи все 
[-разрядные кодовые слова записываются в дополнительном коде. 


На вход опорного напряжения ЦАП поступает гармоническое колебание 
с0$ (0оѓ. Показанное на рис. 3.25 включение ЦАП соответствует 4-квадрантному 
перемножению опорного колебания и 12-разрядных кодовых слов, представлен- 
ных в дополнительном коде. На выходе 014 формируется гармоническое коле- 
бание, модулированное ступенчато-изменяющимся напряжением. Амплитуда вы- 
ходного напряжения определяется отношением сопротивлений Юос/Ка, а регу- 
лировка уровня нуля на выходе 014 осуществляется резистором КА*. 
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Рис. 3.25. Схема 


148 


Работой мультиплексоров 02...012 управляет двоичный счетчик 01, на 
счетный вход С, которого поступает импульсная последовательность йт с час- 
тотой следования импульсов [д=1/АЁ Инвертированная последовательность 
йа информационных символов поступает непосредственно на вход старшего 
разряда ЦАП и определяет полярность напряжения на выходе 0/14. 

При необходимости изменения формы генерируемой квадратурной состав- 
ляющей сигнала требуется лишь перестроить структуру наборных поле 
П, ...Пи без изменения принципиальной схемы устройств. Недостатком рассмог- 
ренного устройства является существенное увеличение числа мультиплексоров 
и наборных полей при возрастании /. 

На рис. 3.26 приведена принципиальная схема квадратурного канала фор- 
мирования для [=12, р=4 и ]=16 при использовании в качестве Ре(Р»з) 
(рис. 3.7) постоянных запоминающих устройств (ПЗУ) с объемом памяти 
256х4 бит. В ПЗУ (02... 4) записываются в дополнительном коде с инверти- 
рованным знаковым разрядом 12-разрядные кодовые слова, соответствующие 
выборочным значениям Ө,(/) или 09.(1), причем первые четыре разряда записы- 
ваются в 02, вторые четыре —в 03 и последние —в 24. С выходов ПЗУ 12- 
разлядные кодовые слова поступают на входы ЦАП. Информация из ПЗУ счи- 
тывается с помощью двоичного счетчика 01 и входной последовательности цз, 


И = 5В 
(2 
р2 Кп п | Ап Ап 


Рис. 3.26. Схема квадратурного канала ЦУ на основе ПЗУ: 01—133 ИЕБ, 
02... 04 — 556РТ4, 05 — 572ПА2, 06 — 574УДІ 
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поступающей непосредственно на вход 4 управления ПЗУ. Объем памяти 
ПЗУ, необходимый для формирования одной квадратурной составляющей сиг- 
нала, при 7/=16 составляет 16Ж12 бит. 

Быстродействие рассмотренных устройств ограничивается применением ЦАП 
572ПА2, которые не позволяют увеличивать частоту дискретизации сверх 
250 кГц. Большим быстродействием обладают ЦАП на основе биполярных струк- 
тур (например, ЦАП 1108ПА1), однако включение таких преобразователей в 
умножающем режиме требует значительно более сложных схемных решений, 
чем приведенные на рис. 3.25 и 3.26. 

Цифровые устройства на основе логических схем. Структурная схема тако- 
го устройства, реализующего первый метод формирования сигналов, приведена 
на рис. 3.27, где БИП — блок формирования импульсных последовательностей. 
Логические элементы Лес и Л, квадратурных каналов перемножают импульс- 
ные последовательности в соответствии с требуемым алгоритмом формирова- 
иия. Логические элементы и подключенные к их / выходам комплекты резисто- 
ров образуют устройства преобразования УПе и УПз. При этом каждому зна- 
чению р-разрядного кодового слова на входах этих устройств соответствует 
определенное значение напряжения на их выходах, являющееся результатом 
аналогового сложения всех уровней логической 1, присутствующих в данный 
момент на выходах логических элементов Ле и Л:. Значение напряжения на 
выходах УП, и УП, в каждый А-й момент времени (&=0, 1, ..., /—1) определя- 
ется логическими связями внутри элементов Л, и Л,, а также формой импуль- 
сных последовательностей, поступающих на входы УП, и УП;. Требуемые ло- 
гические связи и значения р-разрядных кодовых слов определяются законом 
изменения функций Ө, (1) и 0:(1). 

Управление работой БИП осуществляется с помощью двух импульсных по- 
следовательностей из и ит, которые эквивалентны рассмотренным ранее после- 
довательностям, например, применительно к устройству по схеме на рис. 3.13. 

Непрерывные функции 0с({) и 0:(1) фильтрами нижних частот восстанав- 
ливаются из импульсных последовательностей, формируемых на выходах УП, и 
УП,, однако в отличие от рассмотренных ранее ФНЧ в данном случае требу- 
ется применять либо фильтры более высокого порядка, либо расширитель им- 
пульсов. 


Рис. 3.27. Структурная схема устройства формирования на основе логических 
схем 
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Рис. 3.28. Схема (а) и временные диаграммы работы (6) квадратурного канала 
ЦУ для /=8 и р=4; рі, 02 — 133ЛИ1, рз — 574УДІ 


Рассмотрим один из примеров практической реализации подобного устрой- 
ства (рис. 3.28). Входы логических элементов 01 и 02 соединяются между 
собой и одновременно с выходами Ї...4 блока импульсных последовательнос- 
тей в зависимости от формы напряжения ис, которое должно быть сформиро- 
вано на выходе УПс. К выходам логических элементов подключен комплект 
резисторов №, сопротивление которых выбирается в пределах 1...10 кОм. Сло- 
жение токов каждой ветви осуществляется на суммирующем резисторе Юз, со- 
противление которого выбирается исходя из условия А.<0,1А. Суммирующий 
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резистор подключен к неинвертирующему входу 03, и напряжение на выходе 
03 будет определяться Юос/Ю*с. 

Приведенная на рис. 3.28,6 в качестве примера форма выходного напря- 
жения ис имеет вид АИМ последовательности, причем амплитудные значения 
импульсов соответствуют значениям Ө, (ЕЛЇ) (Е=0,1, ..., 7—1). . 

Аппаратурные погрешности данного устройства связаны в основном с раз- 
бросом уровней напряжения логической 1 на выходах элементов РІ и 02, при- 
чем абсолютное значение этой погрешности выше, чем в ДАУ, Это вызвано 
тем, что при сложении уровней напряжений с различных выходов логических 
элементов 01 и 02 погрешности, связанные с изменением уровня логической 
1 относительно некоторого среднего значения, могут быть однополярными, что 
приведет к зависимости их уровня от числа одновременно складываемых им- 
пульсов и в конечном итоге к усилению паразитной амплитудной и фазовой 
модуляции. 

Вопросы построения устройств подобного рода изучены, в частности, 
в [43]. 

Возможность применения рассмотренных дискретных методов формирова- 
ния сигналов с ограниченной полосой частот иллюстрируется спектрограммами 
(см. гл. 2) последовательностей сигналов, полученных с помошью цифровых 
устройств. Формирование сигналов производилось на частоте ѓо= 500 кГц. Чис- 
ло выборочных значений квадратурных составляющих Ө, (і) и 0:(1) на интер- 
вале формирования было выбрано /=16 при числе уровней квантования в ЦУ 
(рис. 3.25), равном /=511. При первом методе формирования в качестве 
восстанавливающего использовался ФНЧ второго порядка со значением АР./2 = 
2240 кГц. Информационной последовательностью являлась псевдослучайная по- 
следовательность двоичных символов с частотой следования 1/7=9,6 кБод. 
При этом частота дискретизации [д=153,6 кГц. Для предварительной оценки 
влияния систематических и аппаратурных погрешностей рассматриваемых ме- 
тодов на рис. 3.29 приведена спектрограмма энергетического спектра последо- 
вательности классических ФМ сигналов со скачками фазы на 180°. 


Из сравнения полученного энергетического спектра с теоретическим (рис. 
2.13) видно, что их отличие, например, в области 4-го побочного максимума 
(ю-+4/Т—{—р-+5/Т) не более 2 дБ, что позволяет считать погрешности фор- 
мирования сигналов незначительными. Как отмечалось ранее, основные погреш- 
ности формирования сигналов связаны с эффектом квантования выборочных 
значений низкочастотных квадратурных 
составляющих Өг (АЛГ) и Ө. (№41). Рас- 
смотрим на примере формирования нз- 
зависимых сигналов длительностью Т с 
огибающей вида ѕіп? х (2.5) влияние 
этого эффекта на искажение спектра по- 
следовательности сигналов в занимаемой 
полосе частот. Сравнивая спектрограм- 


Рис. 3.29. Энергетический спектр слу- 

чайной последовательности класси- 

ческих ФМ сигналов: масштаб по 

оси абсцисс 10 кГц/дел., по оси ор- 
динат 10 дБ/дел. 


Рис. 3.30. Энергетические спектры слу- 
чайных последовательностей сигналов, 
сформированных с помощью ПУ при чи- 
сле уровня квантования /= 127 (а), 
31 (6) и 7 (в): масштаб по оси абс- 
цисс — 5 кГц/дел., 1/7 =3 кБод 


мы рис. 3.30 и 2.13,г, можно заметить, что снижение числа уровней квантова- 
ния от [=511 (рис. 2.13,г) до [.=7 приводит к увеличению уровня внеполосных 
излучений более чем на 10 дБ при расстройке от средней частоты на 5/Т. В 
то же время уменьшение числа уровней квантования до значений [=127 прак- 
тически не вызывает существенного искажения спектра последовательности 
сигналов. | 

Рассмотрим результаты формирования некоторых наиболее интересных с 
практической точки зрения сигналов. | | 

Пример формирования независимых сигналов длительностью пТ, рассмот- 
ренных в $ 2.2, иллюстрируется осциллограммами на рис. 3.31, где показаны 
последовательность информационных символов и(Р) (рис. 3.31,а), комплексная 
огибающая у,({) этой последовательности на выходе восстанавливающего ФНЧ 
(рис. 3.31,6) и форма последовательности у({) (рис. 3.31,в). Форма комплекс- 
ной огибающей А(К формируемого сигнала определяется выражением (2.10) 
при п=4. 

Как видно из рис. 3.31,6, комплексная огибающая у; (і) формируемой по- 
следовательности на интервале [АТ, (Е-+п)Т] отличается от формы А(Й оди- 
ночного сигнала, что является результатом межсимвольной интерференции. Тем 
не менее, как будет показано ниже (гл. 4), существуют методы приема таких 
сигналов, обеспечивающие достаточно малые значения вероятности ошибок. 

Энергетический спектр последовательности этих сигналов показан на 
рис. 2.15,6. Скорость убывания уровня внеполосных излучений, как это следу- 
ет из результатов $ 2.5 (рис. 2.15,6), значительно выше, чем у независимых 
сигналов длительностью Т. На рис. 2.15,6 виден и уровень дополнительных вне- 
полосных излучений (например, в области ^-+3/Т<{<р-+5/Т), вызванных си- 
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Рис. 3.31. Осциллограммы, иллюстрирующие формирование независимых сигна- 
лов длительностью 47 с огибающей вида зп х/х 


стематическими и аппаратурными погрешностями формирования. Этот уровень 
в данном случае не превышает —60 дБ. Указанные независимые сигналы дли- 
тельностью пГ сформированы на основе ДАУ по схеме на рис. 3.11. 

Рассмотрим результаты формирования последовательности сигналов, закон 
изменения фазы которых определяется выражением (2.14), а форма низкочас- 
тотных квадратурных составляющих Ө, (і) и Ө:({) — выражениями (2.18) и 
(2.19) соответственно. Для 5=0,5 Т (треугольный закон изменения фазы) на 
рис. 3.32,6 и в приведены осциллограммы, иллюстрирующие формирование АИМ 
последовательностей вида (3.2) и (3.3) соответственно. Здесь же показана по- 
следовательность информационных символов (рис. 3.32,а). Как отмечалось в 
$ 2.6, спектр случайной последовательности таких сигналов содержит непре- 
рывную и дискретную компоненты. Это подтверждается и спектрограммами 
квадратурных составляющих ѓо, ({) и Г оз (К. Из рис. 3.32,6 видно, что функ- 
ЦИЯ Ё өс(2) — периодическая, не зависящая от значений передаваемых информа- 
ционных символов, и определяет наличие дискретных компонент в энергетиче- 
ском спектре сигнала. В то же время өз (Г) представляет собой случайную по- 
следовательность функций, сохраняющую информацию о передаваемых симво: 
лах, и именно эта низкочастотная квадратурная составляющая определяет на- 
личие непрерывной компоненты энергетического спектра. Суммарный энергети 
ческий спектр случайной последовательности сигналов представлен на спектро- 
грамме рис. 2.17,. 

В заключение заметим, что из рассмотренных дискретных методов формирова- 
ния, основанных либо на формировании каждой из низкочастотных квадратур- 


Рис. 3.32. Осциллограм- 

МЫ, иллюстрирующие 

формирование независи- 

мых сигналов длитель- 

ностью Т с треугольным 

законом изменения фа- 
зы колебания 
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ных составляющих сигнала с дальнейшим переносом спектра в область высоких 
частот, либо на формировании отрезков колебаний, сдвинутых друг относитель- 
но друга на интервал ДЇ и имеющих определенную амплитуду и фазу, меньшие 
пегрешности обеспечивает второй метод (см. $ 3.4). При необходимости дости- 
жения высокого быстродействия (например, при скоростях передачи 1/Т порядка 
единиц мегабит в секунду) второй метод, наоборот, уступает первому, поскольку 
требует применения быстродействующих ключевых элементов. Наконец, непрерыв- 
ный фоновый спектральный уровень, вызванный погрешностями реализации дис- 
кретных (как дискретно-аналоговых, так и цифровых) устройств, построенных в 
соответствии с любым из рассмотренных методов, оказывается примерно оди- 
наковым и составляет менее —60 дБ. 


ГЛАВА 4 


ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ, СФОРМИРОВАННЫХ НА ОСНОВЕ 
АМПЛИТУДНЫХ МЕТОДОВ ОГРАНИЧЕНИЯ ПОЛОСЫ 


4.1. ПРИЕМ НЕЗАВИСИМЫХ СИГНАЛОВ ДЛИТЕЛЬНОСТЬЮ Т 


Алгоритмы приема независимых ФМ сигналов длительностью 
Т, сформированных на основе амплитудных методов ограничения 
полосы, как при когерентной [77], так и при некогерентной [51] 
обработке по существу совпадают с известными правилами приема 
классических ФМ сигналов [37, 86]. При этом в реальных радио- 
системах применение таких сигналов возможно лишь при исполь- 
зовании алгоритма фазоразностной модуляции (ФРМ). Однако при 
когерентном приеме алгоритм ФРМ сводится лишь к соответству- 
ющему кодированию символов при передаче и к их обратному пе- 
рекодированию при приеме ФМ сигналов. В то же время при не- 
когерентном приеме необходимо рассмотреть алгоритм обработки 
именно сигналов с ФРМ [62]. 

Сначала обратимся к когерентной обработке, причем, учитывая 
изложенное, ограничимся анализом приема ФМ сигналов. Так, для 
случайной последовательности сигналов (2.1) оптимальный алго- 
ритм (1.32) поэлементной когерентной обработки в условиях огра- 
ниченного времени анализа Г.==Т имеет вид: 

регистрируется /-й символ, если выполняется неравенство 

Т Т 
[х (0 9 (0) 2 | х(0 $, (0) 4, (4.1) 
0 0 
где, как и ранее, х(ї) =и5 (И --п (1); и — коэффициент передачи 
по каналу связи; л(і) — белый шум со спектральной плотностью 
средней мощности № /2. 
При приеме двоичных сигналов (т==2) правило (4.1) упро- 


щается: 7 


Г ха (0) &> 0, 1=1,2. (4.9) 
0 
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С учетом (1.30) для сигналов (2.1) из (4.2) получаем 
Т 
410) { А, (а (№) а> 0. (4.3) 
0 


Практическая реализация алгоритма (4.2) предполагает исполь- 
зование либо коррелятора с опорным напряжением а (і), либо со- 
гласованного фильтра, импульсный отклик которого равен а(7—і). 
Вероятность р; ошибочного приема /-го символа будет определять- 
ся как вероятность невыполнения неравенства (4.2) в предположе- 
нии, что на входе присутствует полезный сигнал $;(#). Средняя 
вероятность ошибочного приема [86] 


р=П—Ф (И2 Е/М,}]/2. (4.4) 
где Ф (х) = у= [ ехр =) 01; Е= Е. = Е,, 
0 


Для классических ФМ сигналов с прямоугольной формой огиба- 
ющей из (4.4) имеем 


р= 1—Ф (72 №,)]/2, 


где ћу = И из дё Ту2М,. 

Рассмотрим, как изменяется значение р при переходе, к сиг- 
налам с ограниченной полосой частот. При этом результат суще- 
ственно зависит от того, сохраняется ли неизменным значение 
средней мощности Р.=Е/Т сигнала или максимальное значение 
Ау огибающей а({Т) (постоянная пиковая мощность). В первом 
случае, очевидно, вероятность ошибочного приема р не зависит 
от формы а(Г) и определяется выражением (4.4). Во втором слу- 
чае (4.4) удобно записать: 


р= 11—Ф (Ув а)]/2. (4.5) 


Таблица 4.] 


Зависимости характеристик амплитудного метода ограничения полосы 
от вида огибающей 


Вид огибающей а (1) | 104 }, дБ о. дл’ дБ Удо, дБ 
5 = 0,5Т | 11 УЗ | 4,7 | УЗ /2 | 1,26 | 1,02 
(2.3) 
$=0,2Т Ут гут | 1,2 ву п 0,6 | 0,42 
(2.4) 1/15 | 3 | 21/2 /п 0,9 | 0,82 
(2.5) | 3129 4,9 | 2/3 | 1,7 | 1,61 
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=: 


“Ҹ̧У 
$ 
АА. 


Б 

ГАА 

АА. 
и \\\ 


Коэффициент а<<1 и зависит от 
формы огибающей а (і). Для сиг- 
налов с огибающей а(Г) вида 
(2.3) — (2.5) величины Е равны 
Аз Т/9— 2420/3; А?,7 4; ЗА?,Т/16. 
Соответствующие значения а 
приведены в табл. 4.1. Зависимо- 


сти (4.5) показаны на рис. 4.1,а.. 


Штриховая линия соответствует 
потенциальной помехоустойчиво- 
сти приема классических ФМ сиг- 
налов. Анализ приведенных зави- 
симостей показывает, что при фи- 
ксированной пиковой мощности 
амплитудные методы ограничения 
спектра сигналов приводят к 
энергетическому проигрышу ү по 
сравнению с классическими ФМ 
сигналами. Значения энергети- 
ческого проигрыша ү приведены 
в табл. 4.1. 

Часто для упрощения алгорит- 
ма приема опорный сигнал $1(1) 
в (4.2) заменяют на проще реали- 
зуемую функцию $0(ГР), причем 
$01 (2) =— 502 (1). При этом полу- 


Рис. 4.1 
ошибок при оптимальном (а) и под- 


Зависимости вероятности 
оптимальном (6, в) когерентном 
приеме ФМ сигналов при фиксиро- 
ванной пиковой (а, б, кривые для 
а(№) (2.4) и (2. 3) при $=0,27Т совпа- 
дают) и средней (в) мощности для 
различных форм а(#) 


чаем подоптимальный алгоритм приема: 
Т 


| х (0) 5 (0) &> 0. 


(4.6) 
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В этих условиях. вероятность ошибочного приема [1-го символа, 
определяемая как вероятность невыполнения (4.6) в предположе- 
нии, что на входе присутствует сигнал $1({), совпадает со средней 
вероятностью ошибочного приема: 


р=П—Ф (У? Е/М, р)1/2, (4.7) 
Г 


— 1 Т 
где о= ——— ( 8; (0) 5 (0) 41: Е, = ( 52 (0) аі. 
о Е } г (0) 501 (0) | ) 1 (1) 
В частности, если 5(Ё) = 400% соѕ в, Ё (0=1<Т), алгоритм 
(4.6) приобретает вид 
Т 
440) ) Ас (0 4 > 0. (4.8) 


Определим помехоустойчивость такого подоптимального мето- 


да приема. Значения коэффициента р из (4.7) приведены в табл. 
4.], где указаны и значения дополнительного энергетического про- 
игрыша тд, обусловленного заменой оптимального алгоритма (4.3) 
подоптимальным (4.8). Зависимости (4.7) представлены на 
рис. 4.1,6. 

Интересно отметить, что при подоптимальном приеме сигналов 
рассматриваемых видов различие в помехсустойчивости имеет ме- 
сто даже при фиксированной средней мощности сигналов (рие. 
4.1,в). Зависимости на рис. 4.1,в получены при условии сохране- 
ния (для данного йо) неизменного значения энергии Ё для различ- 
ных видов а(Ё), т. е. выбора соответствующих значений Ао при из- 
менении формы сигнала. Анализ этих зависимостей показывает, 
что при одинаковой средней мощности и подоптимальном методе 
приема энергетические потери по сравнению с классическими ФМ 
сигналами составляют не более 1,7 дБ для худшего случая ис- 
пользования сигналов с огибающей а ({) вида (2.5). 

Анализируя эффективность алгоритмов поэлементной некоге- 
рентной обработки сигналов < манипуляцией по фазе, остановим- 
ся на использовании сигналов с ФРМ. Анализ поэлементной неко- 
герентной обработки имеет вид: 

регистрируется /-й символ, если выполняется неравенство [86] 


И > Ү,, 15; 1, г= 1, 2, (4.9 
1/2 


где у, = | у х (0) 5. (0 а + х0 5 0 а |) 


$ (+) — преобразование по Гильберту функции ѕ» (і). Введем в 
рассмотрение эквивалентные сигналы $»(ї), определяемые на ин- 
тервале [—7, Т]: 


„(= [а (+ Т) сз і, —Т<1< 0, 
а (1) соѕ о, /, 0<і$<Т. 
0 | а(+Т) соз в, —Т<#<0, 
— а (1) соѕ о, Е, 0<і<Т. 
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При этом сигнал 51» (і) соответствует первому, а $2» ($) — второму 
информационным символам, которые могут быть переданы на ин- 
тервале [0, Т]. 

Практическая реализация алгоритма (4.9), как это имело ме- 
сто при рассмотрении и когерентной обработки, предполагает 
использование либо корреляторов с опорным напряжением 5» (і), 
либо фильтров, согласованных с эквивалентными сигналами $15 ($). 
С другой стороны, применяются методы реализации (4.9), осно- 
ванные на использовании фильтра, согласованного с сигналом 
а (1) соѕ ооѓ в сочетании с линией задержки на время Т и фазовым 
детектором [62, 86]. В рассматриваемых условиях средняя веро- 
ятность ошибочного приема символа 


р = 0,5 ехр (—0,5 А2), (4.10) 
— А. Т 
где л, = ц? э. Е,= | $ (0) @. 
0 = Т 


Как и при когерентной обработке ФМ сигналов, при фиксиро- 
ванной средней мощности значение р не зависит от формы огиба- 
ющей а(і). Для фиксированной пиковой мощности, вводя анало- 
гично (4.5) коэффициент а, характеризующий потери помехоустой- 
чивости при отклонении формы 0 (і) от прямоугольной, 


р = 0,5 ехр (— 12 а), (4.11) 


Легко видеть, что значения Ё, для любых а (і) вдвое превыша- 
ют значение Е. Тогда коэффициент ав (4.11) для сигналов с а(1) 
вида (2.3) — (2.5) превышает в У? раз значения а, приведенные 
в табл. 4.1. Соответствующие зависимости показаны на рис. 4.2,2, 
откуда видно, что при оптимальном некогерентном приеме в ус- 
ловиях фиксированной пиковой мощности излучаемых колебаний 
использование амплитудных методов ограничения полосы приво- 
дит практически к такому же энергетическому проигрышу у, что 
и при когерентных методах обработки. 

Заменим опорный сигнал $15 (1) на $0 (ї): 


боле (1) = А, с0$ в, —ТЗЕЗТ; 
| А, с05 061, —Т<#<0, 
Ѕозә (#) = д 
— А, С05 0, 0<1<Т, 
и перейдем к более простому в реализации подоптимальному пра- 
вилу приема: 
С [,г= 1, 2, (4.12) 


Т А 
где Ув,» = а, +а 2 з = | х (0) 50.5 (0) 4, а, = | х (1) $» (Ё) 4; 


Т 
$0 о» (Ё) ” ппрообразование по Гильберту функции $0х» (№). 
Определим помехоустойчивость такого подоптимального пра- 
вила приема. Для этого воспользуемся выражением (1.1.11) при- 
ложения 1 при условии, что параметры #2, Сь, р; и ро: соответст- 
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Рис. 4.2. Зависимости вероятности ошибок при оптимальном (а) и подоптималь- 
ном (6) некогерентном приеме сигналов с ФРМ при фиксированной пиковой 
мощности для различных форм огибающей а(#) 


вуют приему сигналов 5» (1), $25 (1), ожидаемыми сигналами явля- 
ЮТСЯ 501 ($) и 502»({), а анализ проводится на интервале [—Т, Т]. 
При этом, очевидно, | 

Т т. А 

| ле (0) $025 (1) &= | $01в (1) 502» (0) 4 = 0, 

т —т 
так что из (1.1.7) ро=0. Тогда 


= т (зв) | 1-0 [И № 
рі о | ел р! | о 0, —- (Р, С.) А 


2 | һр 
№ (ра С) | + ер (10201) х 


2 
ГРЛА 
х 1, | ур? — $] (4.13) 
гр Т 
Здесь Аф = т: Е = р 52, () %=2Е.. 


Вычисляя коэффициенты С; и Бу в (П.1.7) и подставляя получен- 
ные выражения в (4.13), имеем 


Е 2 ру\ . 
п=0 [0; УР] ер (1927), в 


1 т ? 
р, = С, = (2 |. 5 (2) зо» (1) 0 
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При этом предполагается, что в (1.1.5) вследствие относитель- 
ной узкополосности рассматриваемых сигналов Тил 0. 

Легко видеть, что О; ==сопѕі(/) = 0, так что полученное выра- 
жение для р; совпадает с выражением для средней вероятности р 
ошибочного приема. Зависимости (4.14) приведены на рис. 4.2,6. 
Из сравнения рис. 4.2,а и б следует, что при фиксированной пико- 
вой мощности излучаемых колебаний и подоптимальном алгорит- 
ме обработки (4.12) помехоустойчивость приема по сравнению со 
случаем применения правила обработки (4.9) несколько снижает- 
ся. Значения дополнительного энергетического проигрыша уд2 при- 
ведены в табл. 4.1. 

При использовании алгоритма (4.12) и фиксированной средней 
мощности сигналов, как и при когерентном подоптимальном при- 
еме по правилу (4.6), различным формам огибающей а({) соответ- 
ствуют свои значения вероятности ошибок р. При этом энергети- 
ческие потери, связанные с переходом к подоптимальному приему, 
‚оказываются того же порядка, что и при фиксированной пиковой 
мощности. 

На основании проведенного рассмотрения можно сделать сле- 
дующие выводы. При оценке перспективности использования того 
или иного вида независимых сигналов длительностью Т, постро- 
енных на основе амплитудных методов ограничения полосы частот, 
важны условия сравнения сигналов, а именно: что сохраняется не- 
изменным — значение средней мощности Р, сигнала или максималь- 
ное значение А, огибающей а(Ё) (фиксированная пиковая мощ- 
ность). В первом случае при использовании оптимальных методов 
приема помехоустойчивость не зависит от формы огибающей а(1), 
так что сигналы целесообразно выбирать лишь на основе сравне- 
ния их спектральных характеристик. Как следует из: результатов 
гл. 2, предпочтительными в этом смысле оказываются сигналы с 
огибающей вида ѕіп х и ѕіп?х. 

При фиксированной пиковой мощности амплитудные методы 
ограничения полосы могут привести к ощутимым потерям в поме- 
хоустойчивости приема, связанным єс уменьшением энергии излу- 
чаемых сигналов. Наименьшие потери при сохранении достаточно 
высоких спектральных характеристик (высокая скорость спада 
уровня внеполосных излучений) имеют место при использовании 
сигналов с огибающей вида ѕіпх и ѕіп? х. 

При подоптимальных методах, рассчитанных на прием сигна- 
лов с прямоугольной огибающей, возникают дополнительные по- 
тери в помехоустойчивости. Однако приведенные рекомендации по 
выбору сигналов остаются справедливыми. 


4.2. ПРИЕМ ЗАВИСИМЫХ СИГНАЛОВ ДЛИТЕЛЬНОСТЬЮ Т 


Как отмечалось в гл. 2, форма комплексной огибающей у, (Ё) 
таких сигналов на интервале времени [А7, (8-4-1) Т] зависит как 
от данного Ё-го передаваемого информационного символа, так и 
от ряда предшествующих символов. При этом каждому значению 
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индекса г информационного символа 4“) на рассматриваемом 2-м 
интервале времени будет соответствовать одна из /, возможных 


форм функции а; (і) в в (2. 6). Рассмотрим некоторые алгоритмы по- 
элементной когерентной обработки этих сигналов. 


4.2.1. Алгоритмы приема 


Анализируемое колебание 


х (0) = џи; (2, 0) + и (0, 


где 5,({, і) — сигнал, соответствующий /-му информационному сим- 
волу, передаваемому на рассматриваемом интервале [0, Т], при 
условии, что данному символу предшествовала і-я комбинация сим- 
волов. Таким образом, форма сигнала 5; (ї, і) определяется видом 
‘функции а;(#) и символом 41) в (2.6). Число предшествующих ин- 
формационных символов, от которых зависит форма $; (ї, і), опре- 
деляется требованиями к спектральным характеристикам последо- 
вательности сигналов. 


Алгоритм, оптимальный по критерию максимума отношения 
правдоподобия. При условии равновероятного чередования инфор- 
мационных символов регистрируется /-й символ, если 


и Е а | 
У ехр Ет М ехр ЕЗ ) х (1) 1 (2, 1) “| 
0 


| / № 


Г. Е) о Т 
У ехр Е т. | ехр ЕЯ ВН 


і=] 0 № 0 


[52г, 1, г= 1,9,0, т, (4.15) 


> |, 


Т 
где Ё(0 = | 82 (1, {) 41— энергия ожидаемого сигнала ѕ, (і, ). 
0 


Рассмотрим подробнее обработку таких зависимых сигналов, 
для которых форма функции а;(Г) зависит от данного информаци- 
онного символа и лишь от одного предыдущего. В этих условиях 
при т==2 каждому значению индекса г будет соответствовать два 
возможных значения индекса і (2—2). Представим $,(Ь Г) на ин- 
тервале времени [0, Т] согласно (2.54): 


аи Ч 


5, (Ё, ) = Ё ИНЬ, (0) соѕ ө, Ё. (4.16) 


2 


Здесь функции 6! (Г) иб (і) определяются в соответствии с (2.55) — 
(2.57), а символ 14,:(—), как и в п. 1.3.2, обозначает 1-й (1=1, 2) 
предшествующий информационный символ. 

_ Необходимость нелинейных преобразований в алгоритме (4.15) 
‚ существенно усложняет его реализацию. Для упрощения этого ал- 
горитма разложим экспоненциальные фупкции в степенной ряд и 
учтем лишь первые два члена этих разложений: 
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(1) 
х/я (6,0) 4— и 


2 
У 
{= 
Т (#) 


Г. 
> у | х (03, (і, 0) а" (4.17) 


Когда функции 6: (#) и 0: (2) определяются выражениями (2.59) — 
(2.57), как нетрудно убедиться, Ё10)==Е:0) и Е0)== Е). В этих 
условиях алгоритм (4.17) можно записать иначе: 


2 Т 2 І | 
у | х(0 9 (6, 0) й> У {х (0 5, (04. (4.18) 
4—0 1—1 0 
Заметим, что при малых отношениях сигнал-шум правило (4.18) 
практически эквивалентно алгоритму (4.17). 
Используя представление х (і) в форме (1.30), из (4.18) по- 
лучаем . 


1 Т 440) 440—1) 
> ! Ахс (1) С (2) а ен т 
[= 0 2 
а(9) ати г Т 
+5, (9 а #> У | А. х 
х Ё (1) и + 6, (0) | аі 


или после соответствующих преобразований 
Т Т . 
09) | { А.с (16, 04+ { А, (0) 6, (0 а | >0. (4.19) 
0 0 


Практически реализация (4.19) по существу эквивалентна реали- 
зации алгоритма (4.3). 

Алгоритм, оптимальный по обобщенному критерию максималь- 
ного правдоподобия. При условии неизвестного распределения ве- 
роятности появления каждой из Г. форм функции а2;(#) на интер- 
вале времени [0, Т] регистрируется /-й символ, если 


[6 12-1 = || 
тах } ех —— х (1) $1 (Е, і) а — ц? 
аз р №. Ф (1) 81 (Ё, 0 Ш м, 


р Т Еб) 
тах ]ехр м х (1) 5+ (1, ) 0— р? М 
о о 


{2} 
152 г; Ьг=1, 9. (4.20) 


Учитывая монотонность функции ехр х, из (4.20) получаем эквива- 
лентное неравенство 


Т 
тах |2 { х (0 я (6 04—60 | > 
(о 


Т 
> тах [2 | х() 5, (6 0) 0—80) (4.21) 
{7} 0 
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Пренебрегая для упрощения алгоритма (4.21) различием энергий 
Ех (г=1, 2), имеем 


Т Т 
тах || х (0) 8, (+ 04 | > тах || х (0, (10| 
{1 0 {1} 0 ) 
или, используя (1.30), 


Т 
пах || Ахс (#) Ё (1) 


{2} 0 


а0 + 40 
2 


440) — 41) Т 
+ р. (1) ее а) > тах || Ахс (2) х 
{1} 0 


440) +4071) 409) —— а(—1) 
х В (0) 1 +600) ————1— | а | (4.29) 


Реализация алгоритма (4.22) приведена на рис. 4.3, где СФ (651), 
СФ (52) — согласованные фильтры, импульсные отклики которых 
соответственно равны 0; (7—1), 62(Т-{); ИНВ — аналоговый ин- 
вертор, тах — устройство выбора максимального значения напря- 
жения, УС — устройство сравнения. Заметим, что в этом устройст- 
ве наиболее сложными в практической реализации узлами явля- 
ются согласованные фильтры. Некоторые рекомендации по их кон- 
кретному построению будут приведены в гл. 7. 

Алгоритм с обратной связью по решению. Такой алгоритм при- 
ема предполагает использование информации о ранее принятых 
символах при принятии решения о данном передаваемом символе 
(п. 1.3.4): 


регистрируется /-й символ, если 


о ЕЙ 
ехр ЕЧ | х (2) $; (Ё, і) 42 џи? 2 
№ 0 №, 
ЕС) 
>> ехр |. г х (1$. (7, 0) 4— р? = |, [56 7; Ьг=1,2,...,т, (4.23) 


или, логарифмируя обе части этого неравенства, 


Т ЕО Т Е) 
Г; я( 00 > [ х05. 00 @— 2. (4.24) 


Выход 


Рис. 4.3. Структурная схема 
устройства, реализующего ал- 
горитм (4.22) когерентного 
приема зависимых сигналов 
длительностью Т 
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При этом формы сигналов $» (1, і), г=1, 2, предполагаются извест- 
ными, поскольку известно значение предшествующего информаци- 
онного символа (значение индекса і). По аналогии с (1.30) удоб- 
но представить (4.24) в виде разложения х(1) и $1(Ь і) по низко- 
частотным квадратурным составляющим: 


400 4. 0—1) 4—0 
Г А, (0) Ё ПЕ 28 +, (9 ыы 0—9 > 


409) 4. 401) 410) — 4-0) 
> Г Ауе (0) Ё (0) калеа + 6, (0) | 01— в ЕХ. (4,95) 


После соответствующих преобразований с учетом соотношения 
1 Т 
810—0 = бг) б) | 9—8 014 
получим 


4 (А, (016, 0-6, (0142 & (в), (4.26) 
0 


где 
Г 
б: (0) = 01) 0) | [02 (0) — 05 (01 4. 
0 


При реализации правила (4.26) требуется вычислить некоторое 
пороговое значение б; (ы), зависящее от уровня анализируемого 


полезного сигнала на входе устройства обработки. Структурная 
схема такого устройства при- 


ведена на рис. 4.4, где ё; и ё2— 
устройства вычисления порого- С Выход 
вых значений ё; (џ); К — ана- 
логовый коммутатор; ЛЗ (Т) — 
линия задержки на время 7; 
и — устройство измерения ко- 
эффициента р, практическая 
реализация которого сложна. 
Однако для радиоканалов с 
постоянными параметрами из- Рис. 4.4. Структурная схема устройства, 


реализующего алгоритм (4.26) коге- 
мерять значение р можно до- рентного приема с обратной связью по 
статочно редко. решению 


4.2.2. Помехоустойчивость приема 


Рассмотрим прежде всего помехоустойчивость приема в случае 
использования алгоритма (4.18) с усреднением по всем возмож- 
ным формам приходящих сигналов. Вероятность р (1, Г) ошибочно- 
го приема /-го символа (/=1, 2) при условии і-го (1=1, 2) преды- 
дущего переданного символа будет определяться как вероятность 
невыполнения неравенства (4.18) в предположении, что на входе 
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присутствует полезный сигнал $1(1). Подставляя х(= 
— и$1 ( п (т) в (4.18), имеем ‚| 


Гоп (018,06, 1) +9100, 2)-5 (6 0—5 6,21 > 
0 


Т 
> р [ 51(0 [5+ (Ё, 1) + $, (6 2) —, (0, 1)— 8 (6, 2)] 4. (4.27) 
0 
Вероятность невыполнения этого неравенства 
р (і, і) = 


Т 
{в (2,09151(,1)--51(,2)—,(2,1)—(#,2)1 4 
= 1х] 120 
2 


ды, 
{ [52 (2,1)--81(2,2) —,(2,1)—в,(2,2)2 8 
0 


(4.985 


Средняя вероятность ошибочного приема, очевидно, И 
= — го У р (1, 0). (4.99) 


=! 1] 


Подставляя (4.28) в аз для зависимых сигналов, у которых 
функции 6, (#) и 6:({) определяются выражением (2.55), получаем 


__‹ \ 1—58/8Т \ 
уе нуле 
(4.30) 


Например, при $=0,2Т 
| ] 2 
= —— {| -— — —— Ф | —= 
ре (1—5 (уе) Фуд №} 


І | 4 30 21/30 
р= {1-5 [Ф(- ть) +Ф(-5- ть) |} 
Для функций 0, (і), 62(1) из (2.56) средняя вероятность оши- 
бочного приема 


ена еа) (и) 
Аналогично для Ё, (Ё), 5: (#) из е 57) 


І 
= 01—190) +9 (ут). 
Р > \ >| Уп + ут ° 
Соответствующие зависимости приведены на рис. 4.5,а. 
Сравним полученные зависимости с аналогичными результата- 


ми для независимых сигналов длительностью Т (рис. 4.1,а). Пере- 
ход к рассмотренным зависимым сигналам, є одной стороны, дол- 
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Классические Алгоритм (4.18) 
ФМ сигналы с усреднением 
175170. формам сигналод 
0 1 2 9 5 5 № 


Рис. 4.5. Зависимости вероятности ошибок при когерентном приеме зависимых 

ФМ сигналов с использованием алгоритма (4.18) (а) и (4.24) (6) при условии 

фиксированной пиковой мощности для различных форм комплексной огибающей 
ус (і) последовательности сигналов 


жен привести к повышению помехоустойчивости за счет некоторо- 
го увеличения средней мощности излучаемого колебания, что свя- 
зано с наличием реализаций, имеющих постоянное значение оги- 
бающей (рис. 2.2). С другой стороны, отказ в алгоритме (4.18) от 
использования информации о ранее переданных символах и свя- 
занная с этим необходимость усреднения в (4.18) по возможным 
формам принимаемого сигнала приводят к обратному эффекту. 
Определенное снижение помехоустойчивости связано также с за- 
меной оптимального алгоритма (4.15) на подоптимальный (4.17). 
Напомним, что при такой замене по существу происходит отказ 
от экспоненциального взвешивания в (4.15). Поэтому различие 
этих двух алгоритмов несущественно лишь тогда, когда выраже- 
ния под знаком экспоненты как в числителе, так и знаменателе 
(4.15) либо мало отличаются при различных значениях индек- 
са і (слабое влияние предыдущего сигнала на форму последую- 
щего), либо малы. 

В результате сравнения зависимостей на рис. 4.5,а и 4.1,а мож- 
но сделать следующие выводы. Переход к зависимым сигналам 
длительностью Г, у которых степень влияния предыдущего пере- 
данного символа на форму анализируемого сигнала невелика (на- 
пример, когда зависимые сигналы сформированы на основе трапе- 
цеидальных сигналов при 5=0,2Т), незначительно снижает поме- 
хоустойчивость приема во всей области значений Ао. Напротив, ис- 
пользование сигналов, форма которых на рассматриваемом интер- 
вале времени существенно зависит от предыдущего символа (на- 
пример, сигналы с трапецеидальной формой а({) при $=0,5Т), 
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приводит в области больших отношений сигнал-шум (По >4) к 
значительному снижению достоверности обработки, что связано 
с отказом от экспоненциального взвешивания в (4.15) и соответст- 
венно с использованием алгоритма (4.18). В этих условиях, по-ви- 
димому, целесообразно применять либо оптимальный алгоритм 
(4.15), либо иные алгоритмы, например с обратной связью по ре- 
шению. 

При оценке эффективности алгоритма (4.24) когерентного при- 
ема с обратной связью по решению необходимо учитывать воз- 
можность появления ошибочных решений в предыдущих принятых 
информационных символах. Эти ошибочные решения, очевидно, 
могут вызывать серию ошибок в последующих решениях. Такое 
группирование ошибок сильно проявляется при малых отношениях 
сигнал-шум, характерных для многих радиоканалов [9, 29]. 

Определим условные вероятности рһ (1, і) ошибочного приема 
[-го символа (/==1, 2) при і-м предыдущем символе, а также при 
наличии А-го решения о предыдущем принятом символе (правиль- 
ному решению в дальнейшем соответствует ^=0, а ошибочному — 
к =1). Условная вероятность ро (р 1) ошибочного приема /-го сим- 
вола в предположении, что предыдущим символом являлся і=! 
и решение о нем было правильным, будет определяться как веро- 
ЯТНОСТЬ невыполнения неравенства 


Гы, 9—5 0142 2-6, (8) (4.31) 
0 


где хня ((, 0) +0), 6,00) = (19—50). 
Имеем 


рь (1 о-в У а 0-56 па) (4.32) 


Аналогично можно получить выражения для условной вероят- 
ности ошибочного приема в предположении, что предыдущее ре- 
шение было правильным при передаче символа 1=2: 


ро( 2) = > | — Ф Ех (2, 2) —5,. (2, 2)? а | (4.33) 
о) 


Вероятность ро ошибочного приема в предположении, что 
предыдущий символ принят правильно, будет определяться вы- 


ражением , 
] 2 . 
т Ро 0 
МНИ 
и | (в, (#, 1) —, (й, уа) + 
№ 0 


р 
Ку та (5, (0, 9) —, (& ра | (4.34) 
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Вычислим вероятность ошибочного приема при условии, что 
предыдущее решение было неправильным. При этом ожидаемый 
сигнал $1(6 7) (1=1, 2) отличается от приходящего сигнала $1(, і), 
где 152; (1, 1=1, 2). Прежде всего получим выражение 
для условной вероятности р. (/, 2) ошибочного приема в предпо- 
ложении, что предыдущее решение относительно переданного сим- 
вола {=2 было ошибочным. Для этого определим вероятность не- 
выполнения неравенства (4.31) при условии, что х(Р) =изКЬ 2) + 
+-п (2). Имеем 


— = 
ра (р, 2) = —- 1—Ф эм Х 


Т 
[ (18, (Ё, ИР, 1))2 + 251 (2, 2) =: (2, 1) — 29, (0, 1) 1(#, 2)) 4 
0 


——————— 
и! [51 (2, 1) —5, (, 124 
0 
(4.35) 


В случае ошибочного приема в предыдущем принятом символе 
при і==1 условная вероятность ошибочного приема 


( 
г { 


— ра 
р. (/, = — 11—Ф | т 


Т 
| (155 (Е, 2)12— [51 (#, 2)12 4-25; (Ё, Пя (Е, 2) — 251 (2, 1) 5. (Ё, 2)) @ 
0 


и 
и} [51 (#, 2) — =, (&, 2)]?2 4 
" (4.36) 


Вероятность ошибочного приема в предположении, что пре- 
дыдущий символ принят неправильно, 


1.2 {2 
р.= 2 У У (0, д. 
{==1 {81 


х 


х 


Определим среднюю вероятность р ошибочного приема симво- 
ла, допуская любое (как правильное, так и ошибочное) решение 
относительно предыдущего символа. Полагая значение р одина- 
ковым для предыдущего и последующего символов, по формуле 
полной вероятности, очевидно, имеем р = ро(1—р) +р:р, откуда 


р = Во/(1 + ро Ра). (4.37) 


Рассмотрим помехоустойчивость приема зависимых сигналов, 
у которых функции 6,(Г) и (1) определяются выражениями 
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(2.55) — (2.57). Вычисляя вероятности ро и р:, имеем при выборе 
р. (Е) И р» (1) ИЗ (2.55) 


1 | 12 (1—2 8/7) 39 (1 — 98/3Т) | 
ое) она] 
Г | | (п "1 45/37 | —4$/3Т 


1 799 137/30 
= 11—91 № | = {1—5 [Ф( 45 ть) + 


при 5= 0,57 


мау), а-о) 


Для сигналов, у которых функции Ё. (ї) и 62(1) выбраны из 


(2.56): 
Ро = [1-х ( | Е 


р орк} 


Для сигналов, у которых функции 0. (#) и 62(Г) определяются 
(2.57): 
| и 
= [1-Ф(И но 


р {1-3 Фут») +®( уп) ]}. 


Обратим внимание, что для сигналов с трапецеидальной огибаю- 
щей в предельном случае, когда $=0,5Т, вероятность р ошибоч- 
ного приема символа при условии, что предыдущий символ при- 
нят неправильно, при росте йо стремится к р! =0,25, т. е. образу- 
ется несократимая вероятность ошибки. Несмотря на такое зна- 
чение р;, средняя вероятность р ошибочного приема зависимых 
сигналов с трапецеидальной огибающей оказывается сравнитель- 
но низкой из-за малой вероятности ро ошибочного приема симво- 
ла при условии, что предыдущий символ принят правильно (см. 
(4.37)). 

Значения средней вероятности р ошибочного приема, получен- 
ные в соответствии с (4.37), для рассмотренных зависимых сиг- 
налов приведены на рис. 4.5,6. Сравнение их с зависимостями на 
рис. 4.1,а показывает, что при фиксированной пиковой мощности 
использование зависимых сигналов длительностью Г в ряде слу- 
чаев приводит к незначительному (около 1,4 дБ при р=10-° для 
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сигналов вида (2.56)) дополнительному энергетическому проигры- 
Шу ‘уд по сравнению с использованием соответствующих незави- 
мых сигналов длительностью 7. 

Сравнивая зависимости на рис. 4.5,а и б для алгоритма (4.24) 
с обратной связью по решению и алгоритма (4.18) с усреднением 
по всем возможным формам принимаемых сигналов, можно заме- 
тить, что при использовании алгоритма (4.24) во всей практичес- 
ки интересной области значений йо вероятность ошибочного при- 
ема меньше, чем при использовании алгоритма (4.18). В то же 
время в области р=0,5... 0,1 имеет место пороговый эффект [48], 
заключающийся в том, что при выборе й ниже некоторого поро- 
гового значения Ло кр, алгоритм с обратной связью по решению 
становится менее эффективным, чем алгоритм с усреднением по 
всем возможным формам приходящих сигналов. Для рассматрива- 
емых условий приема зависимых сигналов с трапецеидальной 
формой огибающей Йокр 20,85. Наличие порогового эффекта для 
алгоритмов с обратной связью по решению объясняется явлением 
группирования ошибок, т. е. образованием пакетов ошибочных ре- 
шений [9, 27, 29] при плохих условиях приема сигналов (при ма- 
лых отношениях сигнал-шум на входе устройства обработки). 

Тем не менее, учитывая, что в практически интересной области 
р<0,1 эффективность алгоритма с обратной связью по решению 
при обработке зависимых сигналов длительностью Т: достаточно 
высока, а также принимая во внимание хорошие спектральные 
характеристики самих зависимых сигналов, можно считать такие 
сигналы и рассмотренный метод обработки одними из перспектив- 
ных при построении систем передачи дискретных сообщений по 
радиоканалам с ограниченной полосой пропускания. 

Необходимо отметить, что оцененный энергетический проиг- 
рыш, связанный с переходом от классических ФМ сигналов к за- 
висимым длительностью Т, имеет место лишь при фиксированной 
пиковой мощности излучаемых колебаний. При неизменном же 
значении средней мощности Р. отмеченный проигрыш снижается. 
Дальнейшее повышение достоверности обработки зависимых сиг- 
налов возможно путем перехода к приему «в целом» последова- 
тельности излученных сигналов. 


4.3. ПРИЕМ НЕЗАВИСИМЫХ СИГНАЛОВ ДЛИТЕЛЬНОСТЬЮ пт 


Рассмотрим отдельно два вида независимых сигналов длитель- 
ностью ИТ ($ 2.1). При формировании сигналов первого вида 
данному информационному символу исходного алфавита ставится 
в соответствие сигнал определенной формы, имеющий длитель- 
ность пГ. При этом излучаемое колебание представляет собой ре- 
зультат наложения последовательно передаваемых сигналов, т. е. 
имеет место явление межсимвольной интерференции. 


Каждый сигнал второго вида соответствует определенной ком- 
бинации из п символов исходного алфавита, представляющей со- 
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сигналов вида (2.56)) дополнительному энергетическому проигры- 
Шу үд по сравнению с использованием соответствующих незави- 
мых сигналов длительностью 7. 

Сравнивая зависимости на рис. 4.5,а и б для алгоритма (4.24) 

с обратной связью по решению и алгоритма (4.18) с усреднением 
по всем возможным формам принимаемых сигналов, можно заме. 
тить, что при использовании алгоритма (4.24) во всей практичес- 
ки интересной области значений Йо вероятность ошибочного при: 
ема меньше, чем при использовании алгоритма (4.18). В то же 
время в области р=0,5 ... 0,1 имеет место пороговый эффект [48] 
заключающийся в том, что при выборе А ниже некоторого поро: 
гового значения Йо кр, алгоритм с обратной связью по решеник 
становится менее эффективным, чем алгоритм с усреднением пс 
всем возможным формам приходящих сигналов. Для рассматрива: 
емых условий приема зависимых сигналов с трапецеидально} 
формой огибающей йокр2 0,85. Наличие порогового эффекта для 
алгоритмов с обратной связью по решению объясняется явлением 
группирования ошибок, т. е. образованием пакетов ошибочных ре. 
шений [9, 27, 29] при плохих условиях приема сигналов (при ма. 
лых отношениях сигнал-шум на входе устройства обработки). 
‚ Тем не менее, учитывая, что в практически интересной область 
р<0,1 эффективность алгоритма с обратной связью по решеник 
при обработке зависимых сигналов длительностью Т достаточнс 
высока, а также принимая во внимание хорошие спектральные 
характеристики самих зависимых сигналов, можно считать таки‹ 
сигналы и рассмотренный метод обработки одними из перспектив: 
ных при построении систем передачи дискретных сообщений пс 
радиоканалам с ограниченной полосой пропускания. 

Необходимо отметить, что оцененный энергетический проиг 
рыш, связанный с переходом от классических ФМ сигналов к за. 
висимым длительностью ТГ, имеет место лишь при фиксированної 
пиковой мощности излучаемых колебаний. При неизменном ж 
значении средней мощности Р, отмеченный проигрыш снижается 
Дальнейшее повышение достоверности обработки зависимых сиг 
налов возможно путем перехода к приему «в целом» последова 
тельности излученных сигналов. 


4.3. ПРИЕМ НЕЗАВИСИМЫХ СИГНАЛОВ ДЛИТЕЛЬНОСТЬЮ пт 


Рассмотрим отдельно два вида независимых сигналов длитель 
ностью ИТ ($ 2.1). При формировании сигналов первого вид: 
данному информационному символу исходного алфавита ставитс; 
в соответствие сигнал определенной формы, имеющий длитель 
ность Г. При этом излучаемое колебание представляет собой ре 
зультат наложения последовательно передаваемых сигналов, т. е 
имеет место явление межсимвольной интерференции. 

Каждый сигнал второго вида соответствует определенной ком 
бинации из п символов исходного алфавита, представляющей со 
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бой символ нового, укрупненного алфавита. В этих условиях меж- 
символьная интерференция отсутствует. 


Известные трудности реализации приема «в целом» в услови- 
ях межсимвольной интерференции (гл. 1) заставляют искать 6о0- 
лее простые методы приема, из которых наиболее широко приме- 
няются методы поэлементной обработки. Заметим, что энергети- 
ческие потери, связанные с переходом от приема «в целом» к по- 
элементному приему, в ряде случаев (например, при поэлементной 
обработке в соответствии с алгоритмами (1.49) и (1.50) в услови- 
ях, когда интервал анализа равен или превышает длительность 
анализируемого полезного сигнала) оказываются сравнительно 
небольшими [30]. 


4.3.1. Алгоритмы пр: ма 


Анализируемый процесс 


х (2) = и 5 (О + ву (0, дии (Ё, 9) + (0), (4.38) 


где $:(1) — сигнал длительностью ИТ, соответствующий /-му ин- 
формационному символу, передаваемому на интервале времени 
[0, Т]. Функции у (і, і) и у+( 9) определяются аналогично 
(1.33) и с учетом (2.8) 


—(9—1) —(п—1) 
00 = У 800 (0—рТ) = У 40 А(—рТ)соѕо, і, (4.39) 


р=—1 р=—1 


п—]1 п—1 
6 = У я -РГ) => 4 А( РТ) созо, і 


Функции 5(0),;(1—рТ) и 50),,(#—рТ) представляют собой сиг- 
налы, соответствующие информационным символам і-й предшест- 
вующей и 9-й последующей (по отношению к рассматриваемому 
на интервале времени [0, Т] символу) комбинаций. Индекс р, как 
и ранее, означает порядковый номер символа в передаваемой по- 
следовательности. 


Алгоритм, оптимальный по критерию максимума отношения 
правдоподобия. При условии равновероятного чередования инфор- 
мационных символов алгоритм имеет вид (1.49), где с учетом 
(4.38) необходимо положить = 0. Это означает смещение начала 
интервала анализа к значению #=0, соответствующему момен- 
ту передачи рассматриваемого [-го символа. Реализация алгорит- 
ма (1.49) предполагает использование нелинейных операций экс- 
поненциального взвешивания, что при больших значениях п при- 
водит к существенному усложнению устройства обработки. 


Для упрощения алгоритма (1.49) аналогично (4.17) разложим 
функции вида ехрх в степенной ряд и учтем лишь первые два 
члена разложения: 
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тп—1 тп—1 пт 


пт 


=1 4-1 0 
пт тй—1 тп—1 пт 
> | х (05,00 &—- Е п | ух У } 5, (0) 10 (0, ОУ 914% 
0 і=1 9=1 


(4.40) 


пт 
где Е‚= | 57,(1) 01 — энергия сигнала 5,({) длительностью ПТ, 


0 
г=1, 2, ..., т. Заметим, что эффективность этого алгоритма будет 
достаточно высокой именно в области малых значений отношений 
сигнал-шум на входе демодулятора, характерных для многих ра- 
диоканалов передачи сообщений. 

При использовании двоичных ФМ сигналов 5; (1) =—5:(#); 
Е,=Е,, так что из (4.40) получим 


1—1 оп—1 п 
0304 5 У Тя 90406 14. (4.41) 
1=1 9= 0 


Нетрудно убедиться, что при суммировании в правой части нера- 
венства (4.41) по всем возможным чередованиям информацион- 
ных символов в (и—1)-элементной предшествующей и (и—1)-эле- 
ментной последующей комбинациях функции у (і, і) =0 и 
0+ (2, 9) =0. Окончательно из (4.41) имеем 


пт 
| х(2) 5; (0) 420, (4.42) 
0 
или с учетом (1.30) для сигналов (2.10) из (4.42) 
пт 
40) [ Д, (А (0) 420. (4.43) 
0 


Практическая реализация алгоритма (4.43) предполагает ис- 
пользование либо коррелятора с опорным напряжением А (1), 
либо согласованного фильтра, импульсный отклик которого равен 
А (п7Т—). 

Заметим, что эффективность приема при использовании алго- 
ритма (4.42), как будет показано далее, в области больших от- 
ношений сигнал-шум оказывается сравнительно низкой. Это и не 
удивительно, поскольку замена экспоненциальной функции Вв 
(1.49) двумя первыми членами степенного ряда справедлива 
лишь при малых отношениях сигнал-шум. В этих условиях на по- 
мехоустойчивость приема в основном влияет именно аддитивная 
помеха и (і). По-видимому, этим и объясняется тот факт, что в 
алгоритме (4.42) никак не учитывается наличие межсимвольной 
интерференции. 

Несколько увеличить достоверность приема по алгоритму 
(4.42) можно путем рационального выбора момента і, начала ин- 
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тервала анализа и размера Т. самого интервала, т. е. путем пе- 
рехода к алгоритму 


і Та 
{х (0) з, (0) а 20. (4.44) 
1 


Выбор значений № и Та. зависит, с одной стороны, от уровня 
межсимвольной интерференции, который желательно иметь ми- 
нимальным на интервале анализа и по этой причине целесообраз- 
но стремиться к уменьшению значения Т.. С другой стороны, 
уменьшение Г. приводит к снижению энергии полезного сигнала 
$1(7), используемой при обработке. Оптимизируя выбор В и Т,, 
можно повысить помехоустойчивость приема, сохранив основное 
преимущество алгоритмов (4.42), (4.43), связанное с простотой 
их практической реализации. Напомним, что при реализации оп- 
тимального алгоритма (1.49) увеличение интервала анализа Та, 
напротив, приведет к снижению вероятности ошибочного приема, 
поскольку экспоненциальное взвешивание с усреднением по всем 
чередованиям предыдущих и последующих символов является эф- 
фективным средством борьбы с межсимвольной интёрференцией. 

Алгоритм, оптимальный по обобщенному критерию макси- 
мального правдоподобия. Используя (1.30) и (4.39), перепишем 
(1.50) при &=0: | г 


п) - 
пах (ўл, ара У "арли-рт)+ У врат 


4 
{1.4} а р=! 


=] Гало Ў ар Арту Ў ает а) 


р=—1 


пах [© { А, оаа УТ роту 400—7 |а 


р=—1 


—(п—1) 
[ав У арат) У ре] д. 


р=— 1 


(4.45) 
Представим алгоритм (4.45) для частного случая п=2: 


тах |} А, (ДАЧА гэ] Ас (АТ) а 
+ 0) т Але (0) АТ) 0— | [40 А() +470 АНТ) + 
Т 
+40 (Тур а) > тах | до | Аг (9 4094 
{1 а} 0 


2Т 2т 
+40 | А, (О А( Т) 21 | А, (И А(#-Т) — 


2Т | 
(Да А (аА ЪТ) а АИТ) а. (4.46) 
0 
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Обозначим 
оТ оТ (Т) 
| Ае () А (0) = О; | Ахс (1 А(—Т) й = О . 
0 | 0 


2Т 


и (+т) Ге 12 
ТАк (0 А07) 0917; Е= | Аа 
0 0 


При этом Е=ЕЧТ)-+ ЕСТ), где 
2Т 2Т _ 
Е?) =— (4%0--Т)@; ЕСТ => [А2 (01—Т) 4. 
0 0 | 
При условии А(пТ—№ =А (і), например в случае использования 
сигналов с комплексной огибающей А({) вида ѕіпх/х (2.10), 
Ет) ЕСТ) так что неравенство (4.46) можно представить В 


форме 
0000 ё; а(в)/2, (4.47) 
где 
б.а (р) = тах {т ' ШТ) Д. й) ИСТ а абс" рб) __ 


— — Т | — Т 
— ра а) Б! 7} — тах І 10: ИД нае 7) — 
{1,94} 


— р 100) 407) ЮСТ) да? ас) в 1}. 
РГ (т) _ 
К = 1 А()А( Т) = К = {А()4(—Т)0= К. 
0 0 
Представим величину И в виде 


0 -[ Акс (9 А() = | 4, (Ад (0а + А, (0 А()@. (4.48) 
0 0 Т 


Первое слагаемое в (4.48) можно вычислить с помощью фильтра, 
имеющего импульсный отклик 
К. = 00 О<1<Т, 
‚(= 
0, > Т 
с отсчетом напряжения на выходе в момент времени #= 7. Второе 
слагаемое в (4.48) можно вычислить аналогично с помощью 
фильтра, имеющего импульсный отклик 
А(27—0), 0<і<Т 
К, (2) = | ( ) “хб УҖ і; 
| 0, > Т 
с отсчетом напряжения в момент времени #=2Т. Таким образом, 
реализация левой части алгоритма (4.47) возможна с помощью 
двух фильтров СФ, (А) и СФ.(А) (рис. 4.6), имеющих импульсные 


отклики К! (Р) и К›({). При этом выходное напряжение первого 
фильтра (в момент времени ѓ= Т) необходимо задержать на вре- 
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Рис. 4.6. Структурная схема устрой- 

ства вычисления величины (О с по- 

мощью согласованных фильтров 
СФ, (А) и СФ,(А) 


мя Г и далее сложить с выход- 
ным напряжением второго фильт- 
ра (в момент времени ѓ= 27). 

Последовательное соединение фильтров СФ, (А) и СФ, (А), 
выполненных в виде нерекурсивных фильтров с использованием 
линии задержки, можно представить как один фильтр СФ (А), 
имеющий импульсный отклик 


К = а, 0<1<&27, 
0, і> ?2Т. 
Напряжение на выходе такого фильтра 


У (2) = (д, (1—7) А (27 — т) т = Г Але (+2—2Т) А (2) аг = 
0 0 


Т 2т 
= (А, (#+2—2Т) А (2) 42 - { А, (+2—2Т) А(2) 42. 
0 Т 
Очевидно, при #= 27 


У (27) = ГА, (2) А (2) аг-+ А, (г) А (2) аг 
0 Т 


совпадает со значением И (4.48). 

Вычислить ОСТ) и ОСТ) можно также с помощью фильтров 
СФ, (А) и СФ, (А). Действительно, в момент времени #=Т напря- 
жение на выходе СФ, (А) 


Г Т (+Т) 
У, (Г) = [ А,.(7—т) К» (1) ат= (А, (п) А(т+Т)4т= О 
0 0 


При #=2Т на выходе СФ, (А) 
от 2Т 
У, (2Т) = [ А, (2Т—9 К, (т) йт = [Ас (т) А(т—Т)4т= О. 
0 Г 


Структурная схема устройства, вычисляющего значения И, (СТ), 
ОСТ) и построенного на основе нерекурсивных согласованных 
фильтров СФ, (А) и СФ, (А), приведена на рис. 4.7. Выходные на- 
пряжения И, ИСТ и +7) формируются на выходах СФ(А), 
СФ, (А) и СФ. (А) в моменты времени 27, ЗТ и Т. 

Для обеспечения возможности реализации правила (4.47) не- 
обходимо осуществить задержку значений И и (ЧТ) на время 
Т и 2Т соответственно. Таким образом, все три значения напря- 
жений (И, ИСТ) и ИЧТ) будут присутствовать на выходе устройст- 
ва в момент времени #=37. 
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Рис. 4.7. Структурная схема устройства вычисления величин (И, 0-7) и И(+Т) 
с помощью одного согласованного фильтра СФ(А) 


Представим правую часть неравенства (4.47) в виде 
бе, а (р) = тах (ба (и, г) — тах (6, а 0}, (4.49) 


где, например, при /=1 
бл, (р, 1) = О НИС 9р; 
бе. 0) = —@ (р, 0) = 070-0077 +9. В; 
бр, 1) = ёо (ы, 2) = 070, 
би.2(м, 1) = би, (и, 9) = О 001—7; 
161,1 (1, 9) = ОНИ рор; 2,2 (и, 2) = — 61,1 (р, 2). 


При вычислении ф;; (и), как следует из (4.49), необходимо знать 
коэффициент и, что усложняет реализацию рассматриваемого ме- 
тода приема. 

Структурная схема устройства, реализующего алгоритм (4.49), 
приведена на рис. 4.8. В моменты времени #=2Т (Е =1, 2, ...) осу- 
ществляется вычисление значений д:а(п, г), которые поступают 
на входы устройств (тах) выбора максимального значения напря- 
жений. Разность выходных напряжений с этих устройств поступает 
на устройство сравнения УС. Решение об информационном символе, 
соответствующем значению г=1, принимается в том случае, если 
20>%ӧ; (ы), и о символе, соответствующем значению г=2, если 
20<0:,(и). 
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огик 
8 (и) 


тах(, (02) 


Рис. 4.8. Структурная схема устройства, реализующего алгоритм (4.49), опти 
мальный по обобщенному критерию максимального правдоподобия 


Для оценки процесса х(Ё) в каналах с изменяющимися пара- 
метрами можно использовать известные методы анализа состоя- 
ния канала передачи, например, с помощью специальных зондиру- 
ющих сигналов. Особенности практической реализации устройства, 
структурная схема которого приведена на рис. 4.8, будут рассмо- 
трены в ГЛ. 7. 

Алгоритм когерентного приема с обратной связью по решению. 
Предполагая, что все предыдущие решения были правильными, а 
последующие символы являются независимыми и появление их 
равновероятно, представим алгоритм когерентного поэлементного 
приема с обратной связью (1.54) с учетом (4.39) в виде 


(тп —1 
хер ха 9+, 914— 


а=1 


р) пт 
8 Тау ду деа > 
0 


тп—1 пТ 
> У ер т 0180-0-06 ду. 6 914 
0 0 

2 "т 


п 
м 
Операция усреднения по всем и—1 последующим информацион- 
ным символам существенно усложняет практическую реализацию 
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[8 (у, Ду, 9) а) | (4.50) 


алгоритма (4.50). Поэтому рассмотрим прием с обратной связью 
по решению без такого усреднения. По существу это означает, 
что последующие сигналы, попадающие в интервал анализа ТЬ, 
являются дополнительной помехой, а при обработке сигналов ап- 
риорные сведения о форме реализаций этой помехи у+( 9) не 
учитываются. Очевидно, что в таких условиях целесообразно осу- 
ществлять оптимизацию интервала анализа. 
Преобразуем алгоритм (4.50): 


А ЕЙ Зы а . 2 
ехр | — р? = ех |, ) х (218,00) +0 (В да > 


09) +4 
ер № 2р [56 у 01500-06, 0144, (4.50 


іэ 


ЪТ 
Е = { (8, уда, г=1, 2, т. 


(о 


После очевидных преобразований имеем 


Т, | 
{200 1:00 0—02, 4 — 


п 200 Та ио В | 
——5-2> | «01800-06 0140—0650) 
ИЛИ | 629 
Т 
{ х(0 [я — $. (014 2 > 6: (И), (4.53) 
ГА , 


где 6; (р) = р (Е(0— 00). 

Таким образом, алгоритм когерентного поэлементного приема 
с обратной связью по решению требует вычисления некоторого 
порогового значения 0; (џ), зависящего от уровня входного ана- 
лизируемого процесса х (і). Напомним, что выполнение такого же 
условия требовалось и при реализации алгоритма (4.26). Учиты- 
вая, что 


һ+Т + Та | 
Е =Е,+2 [5 ()у да+ {| 10-0 0), (4.54) 
о о 
перепишем (4.53): 
Т | 
|060 —5.014> + (818, 
ѓо 


Т, 

+2 "(у 0, 1500—5014. (4.55) 
і 
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Для независимых ФМ сигналов длительностью пТ при т=2 пра- 
вило (4.05) существенно упрощается: 


ю--Та Т, 
ходы [и 08 0, (4.56) 
ѓо о 


Используя разложение х(Г) и 5:({) по низкочастотным ква- 
дратурным составляющим в соответствии с (1.30), имеем из 


(4.56 
0-Е Та ю--Ть — (7—1) 
4 "Ас (0 А >14 | "АО У а АРТ) 4. (4.57) 
іо іо 


р=—— 
Рассмотрим пример реализации алгоритма (4.57) с помощью 
согласованного фильтра. Так, при условии А(пТ—) =А (#) ана- 
логично (4.47) из (4.57) для п=4, Т.=4Т получаем 


|Т 
до Тед, (Аа ва 0 рт + 
1 


+ ца 0—2) Ю(+2Т) | ца 43) Ю(+ЗТ), (4.58) 
где 


һ+Т 
Кон = [ "АБАС+Т) 4 
%®-+Та “ Та 
Кот) = ["А(А(1+2Т)4 Кт) = | "А(А( ЗТ) а. 
А ѓо 


Схема устройства, работа которого основана на алгоритме 
(4.58), показана на рис. 4.9. Согласованный фильтр СФ (А) име- 
ет импульсный отклик К(Р) =А(4Т—№. Устройства вычисления 
значений коэффициентов А(+7), (+27), ЮСТ) подключаются с по- 
мощью аналоговых коммутаторов К к входам сумматора, форми: 
.рующего напряжение ё; (и) в соответствии с (4.58). Работой ана- 
логовых коммутаторов К управляет регистр сдвига РС, в ячейках 
памяти ЛЗ (ТГ) которого хранятся значения предыдущих принятых 
информационных символов 4-40, 2,;(—2) и ам 3) (в реальных ус- 
ловиях возможны и ошибочные решения). Как и при реализации 
алгоритма (4.26) с обратной связью по решению, рассчитанного 


) 


Выход 


тесме 


А, с( 


схема устройства, реа- 

лизующего алгоритм 

(4.58) когерентного при- 

1) ема с обратной связью 
— по решению 


| 
| 
Рис. 4.9. Структурная 
| 
| 
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на обработку зависимых сигналов длительностью Т, при вычисле- 
нии пороговых значений ё; (џ) требуется знать коэффициент ц, 
зависящий от состояния канала передачи. Решение принимается 
в пользу /-го символа (/= 1, 2), для которого напряжение на вхо- 
де устройства сравнения превышает пороговое значение ё; (џи). 

Сложность и быстродействие устройства обработки (рис. 4.9) в 
значительной степени определяются числом предыдущих символов, 
которые учитываются в алгоритме приема и попадают в интервал 
анализа Г. =пГ. В ряде случаев, например при обработке сигналов 
с комплексной огибающей вида ѕіп х/х, у которых основная доля 
энергии сосредоточена на временном интервале, много меньшем 
всего интервала ИТ существования сигнала, использование инфор- 
мации о далеко отстоящих от анализируемого символах не при- 
водит, как будет показано далее, к существенному снижению ве- 
роятности ошибок. Поэтому представляет интерес рассмотрение 
ситуации, когда глубина обратной связи по решению Юос< (п—1), 
где Аос — число предыдущих символов, решения о которых учиты- 
ваются при приеме. 

Аналогично тому, как это делалось при выводе (1.54), будем 
считать, что решения о Кос предыдущих принятых символах были 
правильными. Однако если при выводе (1.5) полагались точно 
известной вся последовательность у-_(Ь і) ранее переданных п— 1 
сигналов, то теперь будем считать точно известной лишь часть 
0 (1, Юос) этой последовательности, так что 


У-— (1, і) = у (1, Г | Кос) + У (5, Г|п— І — Кос), (4.59) 
где с учетом (1.33) и (4.39) А | 
Ид = У) 809) (0—7), (4.60) 
р=— 1 
—(п—1 
у (ГП 1— Юз) = У! 500) (#— РТ). (4.61) 
р=—(Кос+!) 


Предыдущие сигналы, составляющие последовательность (4.61), 
и все п—| последующих сигналов являются независимыми и рав- 
новероятными. С учетом изложенного представим алгоритм коге- 
рентного поэлементного приема с обратной связью по решению 
аналогично (1.54) в виде 


У Хе аа (018.00 +000, #101) + 


Гы 4=1 0 


+у (0, РВ Ру, 914—2 — 


Ебё', Г, 9) | 91—1—Кос оп—1 


2, пт ., 
хехр | М | х (1) [5, (0) +0 (0, ГП 1— Ко) + 
оо 


, Еб, Г’, а) 
и ео) (6, Фара 2, 


0 


где 


р пТ 
ВЯ = [5 у (0 0 10—1—А,) +0 (0, 1А) + 
| 0 
+ у+ (1, д)? а. 
‚Здесь каждому конкретному сочетанию (конкретному і”) Кос сиг- 
налов в у (і, | Кос) соответствует с равной зероятностью любо 
из аа сочетаний п—1—Юо‹ сигналов в у- (1, НЕТИ) 
условно обозначенное номером Г. При этом напомним, что функ“ 
ция 0 (і, |А) считается известной (известное значение Г), 
так что усреднение в (4.62) производится лишь по индексу Г, 
причем возможные комбинации сигналов в 5-(6 і 10—1—Кос) ус. 
‘ловно пронумерованы от 1 до 2" "Вос, 
Легко видеть, что все члены сумм В левой и правой частях 


(4.62) имеют общий множитель ех (у я т х (Ву (1, А, 


так что (4.69) можно представить в форме 
п—1 —А 


2 ос 21 —1 , 2 т , 
у 2 ех | | ХО +0 (0 010—1) + 
і'=1 9=] 20 0 
‚ Ви 0.9 
0 
о"— 1— —Рос ой) р 
> у У ер |2 УФ 00-06 |а =1—Р,) + 
. 7—1 9=1 
В". Г, а) 
инь не 2. (4.63) 
0 


Для упрощения алгоритма (4.63), как и при выводе (4.56), от- 
кажемся от усреднения по неизвестным символам, а влияние меж- 
символьной интерференции будем частично компенсировать лишь. 
обратной связью по решению с глубиной Рос. Тогда вместо (4. 63) 
запишем 


(2) 
ехр Е] | х (2) 5: (0) 4 — и? = > 


оц пт В”) 
> ехр 2а} х (2) 5, (И 4 — и? А. | 
0 


пТ 
где Е = (15.0000, "Вора. 
После очевидных преобразований 


Т (2) [81 (0) — 5, (0) а > — = бін (р), (4.64) 
0 


где 5 (и) = (507 — Е). 
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Таким образом, алгоритм когерентного поэлементного приема 
с обратной связью по решению в условиях, когда глубина обрат- 
ной связи Юос< (пи—1), как и алгоритм (4.56), требует вычисле- 
ния порогового значения 0:;.. (и). Представим Е,” в виде 


п7 пТ 
Е) = Е,+2 (=, (0) у (0, Ве) 44 (02 (Ь 11А.) 
0 0 


Тогда, например, для ФМ сигналов длительностью АГ ($1 (№) = 
=—5:(1)) при условии $»(1) =5,(пТ—{) алгоритм (4.64) можно: 


переписать: 
пт 


пт 
[ (0) 5.00 41 > в 5,00) у (6 Ве) 4. (4.65) 
0 0 , 
Заметим, что аналогично (4.44) для повышения помехоустойчи- 
вости приема целесообразно перейти от (4.65) к алгоритму 

Т, Т, | 

( х(08() >р { чу "ВЯ 

А ѓо 
с последующей оптимизацией величин ѓо и Та. 

В заключение необходимо отметить, что, как показывают рас- 
четы, при больших значениях п (например, при п>5) влияние: 
последующих символов при использовании алгоритмов вида (4.56) 
или (4.65) оказывается столь большим, что даже при оптимиза- 
ции величин їо и Г. помехоустойчивость приема получается суще- 
ственно ниже, чем при использовании алгоритмов (1.54) или 
(4.62). | 


4.3.2. Помехоустойчивость приема 


Рассмотрим прежде всего помехоустойчивость приема в случае 
использования алгоритма (4.42). Вероятность р (1, і, 9) ошибоч- 
ного приема /-го символа (/= 1, 2) при условии і-й и 9-й комбина- 
ций соответственно п—-1 предыдущих и п—| последующих симво- 
лов будет определяться как вероятность невыполнения неравенст- 
ва (4.42) в предположении, что на входе присутствует полезный 
сигнал 5:(/). Подставим х(Ё) (4.38) в (4.42): 


{а (9 800) и Е (904+ я (у, 90+ 
0 0 0 


пт. 
+ | я 0+ (0, 9) а (4.66): 
0 
Вычисляя вероятность невыполнения этого неравенства, получаем 
р (1, і, д) = 
( пт пт ) 
в [+ | (ду ( 04+ | чу, да) 
Ио | 0 0 Г 
2 ( № УР: )' 


пТ 
тде В = { 52 (4 — энергия ожидаемого сигнала $1({) длитель- 


0 
ностью ИГ. 

Средняя вероятность ошибочного приема, очевидно, будет оп- 
ределяться выражением 


9—1 оп—1 
— ^0и—1 5 х. [0(1, Фф +0р(2, і, 9). (4.68) 
{== = 


Помехоустойчивость приема в рассматриваемом случае целе- 
сообразно анализировать при условии Ё,= Е, где Е = А2Г/2 соот- 
ветствует значению энергии классических ФМ сигналов, имеющих 
амплитуду Ао и длительность Г. Например, для сигналов с ком- 
плексной огибающей вида ѕіп х/х такое условие означает, что 
коэффициент А, в (2.10) необходимо уменьшить в В раз, так что 
комплексная _отибаюшая излучаемого сигнала 


Ар() = = т Да). О<2=<лГ, (4.69) 


То Т Т -) 


Заметим, что сравнение эффективности различных сигналов 
при условии Е =Е несколько отличается от анализа, проводимо- 
го при условии постоянства пиковой либо средней мощности излу- 
чаемых колебаний ($ 4.1). С другой стороны, сравнение, проводи- 
мое в условиях равенства энергий сигналов длительностью пГ и 
классических ФМ сигналов, позволяет наиболее ярко выявить 
эффективность тех мер, которые направлены на улучшение каче- 
ства приема в условиях межсимвольной интерференции. Дейст- 
вительно, нижней границей значений вероятности ошибок при 
приеме рассматриваемых сигналов длительностью яТ является 
именно вероятность ошибочного приема классических ФМ сигна- 
лов той же энергии. 

Качественный анализ помехоустойчивости приема по алгорит- 
му (4.42) проведем на примере обработки сигналов с комплексной 
огибающей Ав (і) вида (4.69) для п=2. Из (4.68) имеем 


у Г = 21-002) 
Р= | 4 о уһ, ( РУ $1 (2л) )| 


где 


21 Ф(үуѕһ) 1 5 те сао у 47 
г Ф(И2^). орузһ о) |). (4.70) 


где 


9 (х) = ( 3124 ди; Сх) = |-и; 


Би ци 


ў =ехр С, С — постоянная Эйлера; №= У „2А27/2№,. 
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Рис. 4.10. Зависимости вероятности 

ошибок для когерентного приема неза- 

висимых ФМ сигналов длительностью 

пТ с комплексной огибающей вида 

ут х/х при использовании алгоритмоз 
(4.42) и (4.44) 


Зависимость (4.70) приведена 
на рис. 4.10, где штриховой ли- 
нией указана аналогичная зави- 
симость для классических ФМ 
сигналов. Как видно из сравнения 
этих зависимсстей, использование 
алгоритма (4.42) при приеме рас- 
сматриваемых сигналов длитель- 


ностью Т приводит к весьма су- Алгарити в. явсадрат^ \ 
шественному энергетическому (Ёо=0; Тая ТК) 


проигрышу. Так, в области отно- 
шений сигнал-шум Йо2>3 этот 
проигрыш больше 6 дБ при ве- 
роятности ошибочного приема 
р= 10—... 10-5. Классические 
ФМ сигналы 
Несколько увеличить досто- | 
верность приема можно путем ра- 
ционального выбора момента № 
начала интервала анализа, а также самого интервала Га. В этих 
условиях неравенство (4.66) для п=2 примет вид 


“+Т, --Та ®-+Та 
| іо ѓо 


&--Та 
+ (“8:00 (0—7) а (4.71). 
о 


Вычисляя вероятность невыполнения неравенства (4.71) И 
подставляя полученные значения р(/, і, 4) в (4.68), найдем опти- 
мальные значения параметров Ц и Т., при которых средняя ве- 
роятность ошибочного приема символа окажется минимальной. 
Решение этой задачи численными методами дает К ор 7/2 и 
Га ор2 Т. Зависимость вероятности ошибок р при найденных оп- 
тимальных значениях параметров приведена на рис. 4.10. Как 
видно из сравнения кривых, изображенных на этом рисунке, ра- 
циональный выбор параметров { и Г, позволяет существенно по- 
высить достоверность приема. Так, при вероятности ошибок 
р= 10-* ... 10-5 энергетический выигрыш по отношению к алгорит- 
му приема (4.42) (при к =0 и Та=2Т) составляет около 3,5 ДБ. 
Однако по сравнению с классическими ФМ сигналами с той же 
энергией, что и энергия сигнала 5;(#) на интервале [0, 2Т], энер- 
гетические потери даже при использовании алгоритма (4.44) и 
оптимальных ѓо и Г. оказываются достаточно большими. Для их 
снижения пеобходимы более сложные правила обработки. 
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С этой целью рассмотрим помехоустойчивость приема незави- 
симых сигналов длительностью яТ в случае использования алго- 
ритма (4.56) с обратной связью по решению. Так же, как это 
имело место при обработке зависимых сигналов длительностью Т 
($ 4.2), применение указанного алгоритма приводит к появлению 
эффекта группирования ошибок, связанного с возникновением 
ошибочных решений в предыдущих принятых информационных 
символах. Проанализируем влияние этого эффекта на вероятность 
ошибочного приема рассматриваемых сигналов. 

Найдем прежде всего условную вероятность рид(і, і, 9) оши- 
бочного приема /-го символа (1=1, 2) при і-й и 4-й комбинациях 
соответственно п—1 предыдущих и п—| последующих символов 
в идеальном случае отсутетвия ошибочных решений при приеме 
предыдущих символов (идеальная обратная связь по решению). 

Анализ помехоустойчивости приема в таких условиях прове- 
ден в [24, 29—31], где основное внимание уделено вопросам оцен- 
ки достоверности обработки в каналах связи с межсимвольной 
интерференцией, появляющейся в результате многолучевого рас- 
пространения сигналов. В однолучевом канале с межсимвольной 
интерференцией, вызванной ограничением полосы занимаемых 
частот, условная вероятность рид(/, Ь 9) ошибочного приема при 
идеальной обратной связи по решению определяется как вероят- 
ность невыполнения неравенства 


пТ пТ 
$ (2) 51 (0) а >> ии (2, 1) 81 (0) йё, (4.72) 
0 0 
где в соответствии с (4.38) х(1) =џи5:(#) +ру- (2, і) +00+(, 9) + 
+п (2). 
Имеем 


Рид (1, 6, 9) = рад (і, 9) = 


> [1-9] ү 5201-10 дада) |} (4.73) 


Заметим, что в рассматриваемых условиях (при правильном при- 
еме предыдущих символов) отсутствует зависимость условной ве- 
роятности рид(/, і, 9) от і-й комбинации предыдущих символов. 
Это связано с полной компенсацией влияния предыдущих передан- 
ных сигналов на форму сигнала, анализируемого на интервале 
времени [0, пТ]. 

Вероятность рид (/) ошибочного приема, являющаяся результа- 
том усреднения вероятности р,д(1, 9) по всем возможным соче- 
таниям последующих символов в предположении, что все преды- 
лущие символы приняты правильно, будет определяться выра- 


жением 
910—1 


17 21 Рид (1, 9) = 
1% р Е т а) 4.74 
=, У 1 у т и +9 9) 5, (0) | ‚ (3.74) 


Рид (0 = 
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Определим теперь вероятность ошибочного приема при ис- 
пользовании алгоритма (4.65), когда глубина обратной связи по 
решению Кос< п —1, т. е. не все предыдущие символы, попадаю- 
щие в интервал анализа, учитываются при обработке. 


Заметим, что в ранее рассмотренном случае идеальной обрат- 
НОЙ связи по решению и с=п — 1 условная вероятность ошибок 
рид(Ь Ь 9) оказалась не зависящей от номера і комбинации 
предшествующих п—1 символов (см. (4.73)). Теперь же при 
Кос<п—1 эта вероятность будет зависеть от тех п—1—Юос сим- 
волов і-й комбинации, решения для которых не учитываются при 
приеме. При этом вероятность рид (1, і, 9) ошибочного приема [-го- 
символа при 1-й комбинации предшествующих и 09-й комбинации. 
последующих символов определяется как вероятность невыполне-. 
ния неравенства (4.65) при условии, что функция х(Г) определя-. 
ется выражением (4.38). Иначе говоря, 


Рид (Ё, і, 9) = Рид (Ь „9 --|1-® У 212-01 
ЕЕ 010—1) + 9+, 919 да) |. (4.75). 


Вероятность  рид(Г), являющаяся результатом усреднения 
рид (1, Г, 9) по всем возможным сочетаниям и—1 последующих 
символов, а также по всем п 1—Юо‹ возможным сигналам по- 
следовательности у- (+, |п—1-—Юс) в (4.61) и в предположении, 
что Кос предыдущих символов приняты правильно, будет опреде- 
ляться выражением 


1—1 0—1—Кос 
Рид (0 = рини У У) рад (Г, 9). (4.76). 
=—1 і] 


Перейдем теперь к рассмотрению случая, когда используются 
те же алгоритмы приема (4.56 )или (4.65), однако решения о пре- 
дыдущих символах могут быть ошибочными. Пусть в процессе 
приема предыдущих п—1 символов хотя бы одно решение было 
неправильным и Юос‹=И— 1. Тогда искомая вероятность рь (1, & 4) 
ошибочного приема при К-м сочетании ошибочных и правильных 
решений относительно переданных ранее и—1 символов с уче- 
том (4.56) определится как вероятность невыполнения неравен- 
ства 


пТ 
| 108: () + ри (2, Ив (6 9) т (0)15; (0) а 
0 
пт —_ 
> у (6, і) (044. (4.77). 
0 


Здесь 1, является номером комбинации предшествующих и—1 
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принятых символов, соответствующей Е-му сочетанию ошибочных 
и правильных решений. Получим 


| 2р2 Еу 
рь (і, Г, 9- 19| 5 № [1+ 


ПТ — 
+7 |} 10-0 Ду, 4) — у (0, 1): 0) а) |). (4.78) 
0 


Вероятность ошибочного приема, усредненная по всем возмож- 
ным сочетаниям предыдущих и последующих символов, в предпо- 
ложении, что предыдущие символы приняты как правильно, тах 
И ошибочно, 


(= 2. _ У 5 - оу 1+ 


і] 0=1 


+2) ду 9—00 5180 а) | |. (479) 
0 


Аналогично при Аос< (0—1), представляя у_(ЁЬ і) с учетом 
(4.60) и (4.61), из (4.65) имеем 


1 др? [77 
„0.09 (1—9 у =) 19-06 18—18) 
| 0 Е 6 


Ни РАР) +00, 006 ВЯ а) |1. (4.80) 


В этом случае 


9п—1 1—1 ая 
мо $ УЗЕ 


{= 9=1 


К, [0 (2, й 10—1—К,.) + У (, 1Ко) + 
0 


ин 9-я оа) |. (4.81) 


Вероятность ошибочного приема в предположении, что имеет 
место А-е сочетание ошибочных и правильных решений в преды- 
дущих Юос (Ко‹<и—1) символах, 


2 
љ = = Ўр (0. (4.82) 
1—=1 


Представим 2-е сочетание ошибочных и правильных решений 
в предыдущих №, символах, соответствующих последовательнос- 
ти (4.60), в виде К.ос-разрядной двоичной комбинации. По анало- 
гии с $ 4.2 правильное решение обозначим символом 0, а ошибоч- 
ное — символом 1. Так, запись &=0111 означает, что из четырех 
принятых предыдущих символов ближайший к данному анализи- 
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руемому символу был принят правильно, а остальные ошибочно. 

Результаты вычислений вероятностей рь для сигналов с ком- 
плексной огибающей вида зп х/х. для различных значений глу- 
бины обратной связи Хос приведены на рис. 4.11, где, как и ранее, 
к= У и2Е/М№, Е= А?,Т/2. 

Рассмотрим, как изменяются вероятности ро и р! ошибочного 
приема данного символа при условии соответственно, что преды- 
дущий символ был принят правильно либо ошибочно при пере- 
ходе от сигналов длительностью 2Т к аналогичным сигналам дли- 
тельностью 4Т для одинаковой глубины обратной связи Юос=1 
(рис. 4.11,а). Сравнение приведенных зависимостей показывает, 
что с увеличением длительности принимаемого полезного сигнала 
$1 (ТГ) и интервала анализа от Г.=2Т до Г.=4Т уменьшается раз- 
личие между значениями вероятностей ро и р! ошибочного приема. 
Это объясняется тем, что при таких условиях уровень межсим- 
вольной интерференции возрастает настолько, что даже в случае 
правильно принятого предыдущего символа (напомним, что 
Кос=1) «вес» последнего оказывается сравнительно малым по от- 
ношению к влиянию сумм всех п—1| переданных ранее сигналов, 
определяющих форму анализируемого колебания. По той же при- 
чине происходит и рост вероятности ро с увеличением длительно- 
сти сигнала. 

С другой стороны, при ошибочном приеме предыдущего сим- 
вола и Г.=4Т межсимвольная интерференция оказывает в опреде- 
ленном смысле обратное действие, несколько улучшая условия 


0? 


10° 
Классические 
ФМ сигналы 


17 * 


5 
70 п= А/В 


Рис. 4.11. Зависимости вероятности ошибок для когерентного приема незави- 
симых ФМ сигналов длительностью пГ с комплексной огибающей Ав (2) вида 


эт х/х при использовании алгоритма (4.65) и глубины обратной связи по ре- 
шению Юос=!(а) и Юос=2(6) 
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обработки, поскольку отличие формы ожидаемого полезного сиг- 
нала от приходящего будет не настолько большим, как это имело 
место при Га=2Т. 

Разумеется, средняя вероятность ошибочного приема, не зави- 
сящая от того, каким было предыдущее решение: правильным или 
ошибочным, при фиксированном №, как будет показано далее, 
увеличивается с ростом уровня межсимвольной интерференции, 
вызванным увеличением длительности сигнала. 

Из рис. 4.11,6 при Та=4Т и глубине обратной связи №,с=2 
видио, что, как и следовало ожидать, расположение ошибочных 
и правильных решений в предыдущих Кос символах оказывает су- 
щественное влияние на величину вероятности р». Так, когда бли- 
жайший к анализируемому символ принят правильно, а предше- 
ствующий ему — ошибочно, вероятность ро, в области рр = 10-4... 
.. 107° отличается более чем на порядок от вероятности рю пря 
другом сочетании ошибочного и правильного решений в двух пре- 
дыдущих символах. Заметим при этом, что вероятность ошибок 
рь существенно зависит от того, правильно или ошибочно был при- 
нят символ, ближайший к анализируемому. Например, вероят- 
ность ошибок роо при правильном приеме обоих предыдущих 
символов отличается от вероятности ошибок ро более чем на два 
порядка’ в области рь = 10-° ... 10-6. В то же время различие зна- 
чений роо И ро! достаточно мало. 


Одной из основных характеристик помехоустойчивости приема 
сигналов при использовании алгоритмов с обратной связью по ре- 
шению является средняя вероятность р[1| ошибочного приема 
символа, получаемая путем усреднения соответствующих услов- 
ных вероятностей, по всем значениям передаваемого символа, 
всем комбинациям ошибочных и правильных решений относитель- 
но Кос предыдущих символов, а также по всем значениям осталь- 
ных символов, попадающих в интервал анализа. Воспользуемся 
полученными в приложении 2 выражениями для средней вероят- 
ности ошибок р[1] при произвольных значениях Ёс. Так, при 
Юос=|, решая систему уравнений (1.2.3) относительно р [1], 
имеем, 


р [1] = Ры (Е Рь- Ра). (4.83) 


Определим далее средние вероятности р[1] ошибочного приема 
при глубине обратной связи Кос=2. Используя (1.2.11) и учиты- 
вая (11.2.5), получаем 


рр Рот (4.84) 
Роо (Ріо -- 1 — Раа) Е (1 — раі) (Роо + 1 — Роа) 


Рассмотрим пример обработки ФМ сигналов с комплексной 
огибающей вида ѕіп х/х. Используя полученные ранее значения ве- 
роятностей р», подставляя их в (4.83) и (4.84), находим средние 
вероятности р[1] ошибочного приема символа для Г.=2ТГ и 4Т 
(рис. 4.12). 
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Рис. 4/12. Зависимости средних вероят- Рис. 4.13. Зависимости средних ве: 
ностей ошибок для когерентного прие- роятностей различных комбинаций 
ма независимых ФМ сигналов длитель- ошибочно и правильно принятых 
ностью ИТ с комплексной огибающей символов для когерентного приема 
А, (Г) вида ѕіп х/х при использовании независимых ФМ сигналов длитель- 
алгоритма (4.65) и глубине обратной ностью ИТ с комплексной огибаю- 
связи по решению Вос=1 и Вос= щей Ав (1) вида ѕіп хіх при исполь- 
зовании алгоритма (4.65) и глубине 

обратной связи по решению Кое=2 


Из анализа зависимостей видно, что, во-первых, при больших 
значениях Йо даже минимальное увеличение глубины обратной 
связи №,с от 1 до 2 для одного и того же интервала анализа 
Г.=пТ=4Т, совпадающего с длительностью 4Т излучаемого сиг- 
нала 5;({), приводит к существенному повышению достоверности 
приема. Так, энергетический выигрыш в указанных условиях со- 
ставляет около 2 дБ в области р[1] =10-5... 10-6. Напротив, в 
области малых значений йо<<0,5 наблюдается увеличение средней 
вероятности ошибки р [1] при переходе от А, =1 к Аос=2, что 
согласуется с результатами моделирования подобных (4.65) ал- 
горитмов обработки сигналов с обратной связью по решению [9]. 
Действительно, в этой области значений /йо<<0,5 на помехоустой- 
чивость приема будет существенно влиять наличие ошибочных ре- 
шений в предыдущих принятых символах, особенно явление груп- 
‚ пирования ошибок, и тем сильнее, чем ближе глубина обратной 
связи к своему предельному значению Кос =я— 1. 

Во-вторых, при обработке сигналов с различной длительностью 
пТ в условиях, когда интервал анализа Г. =пТ, а алгоритм рас- 
считан на фиксированное значение глубины обратной связи А,., 
существует область значений Йо, для которой помехоустойчивость 
приема сигпалов меньшей длительностью оказывается более вы- 
сокой. так, при Т.=2Т в области ћо>1 средняя вероятность 
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ошибок р [1] оказывается меньше, чем при Г.=4Т для одного и 
того же значения Юо=1. Это объясняется тем, что в таких усло- 
виях редкие ошибочные решения в предыдущих принятых симво- 
лах практически не влияют на значение р [1] и помехоустойчи- 
вость приема, как и отмечалось ранее при анализе зависимостей 
вероятностей ошибок ро=} (№) при Та=2Т и 4Т (рис. 4.11,а), оп- 
ределяется лишь корреляционными свойствами ожидаемой и при- 
ходящей последовательностей сигналов на интервале [0, пТ]. 
В области Ао<1, как и следовало ожидать, средняя вероятность 
р [1] ошибочного приема символа из-за более сильного влияния 
эффекта группирования ошибок на р [| оказывается выше при 
Т.=2Т, чем при Га=4Т (Р,с=1). 

Сравним помехоустойчивость приема для алгоритма (4.56) с 
обратной связью по решению и алгоритмов (4.42) и (4.44) (см. 
рис. 4.10). Можно заметить, что в области р= 0,5... 10-3 имеет 
место отмеченный в $ 4.2 пороговый эффект: при выборе ЛА, ниже 
некоторого порогового значения Йокр алгоритм с обратной связью 
по решению становится менее эффективным, чем алгоритм с ус- 
реднением по всем возможным формам приходящих сигналов. 
При этом в отличие от ситуации с зависимыми сигналами (см. 
рис. 4.5) значения Йокр В данном случае оказываются довольно 
значительными. Так, для алгоритма (4.44) лор= 2,7, а для алго- 
ритма (4.42) Покр=1,5, т. е. в рассматриваемых условиях явление 
группирования ошибок сильно влияет на помехоустойчивость при- 
ема. 

При использовании помехоустойчивого кодирования интерес 
представляет анализ средних вероятностей р [у] различных ком- 
бинаций ошибочно и правильно принятых символов (см. прило- 
жение 2). Так, при №,.=2 выражения для р [у] (у=00, 01, 10, 11), 
полученные после соответствующих преобразований из (П.2.11), 
будут иметь вид 


2100] = ш (4.85) 

Роо (Рло + 911) + 913 (Роо -- 91) 
10] = 2 [01] = —— Ро __ 4.86 
РГО] =РГ Роо (Ріо + 911) + 911 (Роо + 901) ' ( 
ри = ВР ______ (4.87) 


Роо (Рло - 911) + 911 (Роо - дол) 


что совпадает с результатами [27]. Зависимости (4.85) — (4.87) 
для обработки сигналов с комплексной огибающей вида з1птх/х 
приведены на рис. 4.13. 


4.3.3. Распределение ошибок в комбинациях символов 
при использовании алгоритма приема с обратной связью по решению 


Как отмечалось в гл. 1, повысить эффективность систем передачи дискрет- 
ных сообщений можно, одновременно совершенствуя способы кодирования и 
выбор форм сигналов. При использовании алгоритмов обработки с обратной 
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связью по решению, как следует из анализа результатов п. 4.3.2, имеет место 
явление группирования ошибок, т. е. образование пакетов ошибочных решений, 
что целесообразно учитывать при выборе структуры корректирующего кода. При 
этом необходимо определить вероятность того, что число ошибок в рассматри- 
ваемой комбинации символов не превзойдет заданного числа, т. е. вычислить 
интегральную функцию распределения числа ошибок в комбинации. 

В приложении З получено выражение для вероятности ()) (х) того, что 
число ошибок в А-разрядной комбинации символов не превзойдет заданного 
числа х при данном значении Юос глубины обратной связи по решению. Ана- 
лиз поведения этой функции проведем на примере обработки ФМ сигналов дли- 
тельностью 2Т с комплексной огибающей вида (2.10) при Юос=!| для 7-эле- 
ментной комбинации символов. Из (П.3.8) имеем 


007) (0) = р [01 9 Р 1] 4199; (4.88) 
00) (1) = р [0] [ РО) (0) + РО? (1)] РЕ [Р (0) + РІ? (1}]; (4.89) 
007) (2) = р [0] [ Р(?) (0) + РО) (1) + РО (9)] + р [РО) (0) + 


РШ) ЕР? (2): (4.90) 
© (8) = р ГОТ [ РО?) (0) + РО? (1) + РО? (2) + 5’ (3)] + 
+ РЕ? (0) + Р{? (1) + Р (2) + РП (3)], (4.91) 


где Рһ(А) ({) — условная вероятность того, что число ошибок в А-разрядной 
комбинации окажется равным у при условии, что предшествующий рассматри- 
ваемой комбинации символ был принят либо правильно (Р;(^) (х)), либо оши- 
бочно (Р;() (у)). 

Используя (П.3.5), можно получить: 


РУ (0) = 45, Р(? (0) = 4195, РУ) (1) =6роф 9 4-р 96, 


Р? (1) = 591 90 Ро + 21 99 4 9195 0. 

Аналогичные выражения можно записать и для Р) (2), Р!) (2), 
Рос) (3), Ри) (3). 

Из анализа зависимостей на рис. 4.14 видно, что вероятность 1—09) (х) 
того, что число ошибок в 7-элементной комбинации символов превзойдет чис- 
ло х, с увеличением отношения сигнал-шум, как и следовало ожидать, резко 
снижается. Так, при возрастании йо от 2 до 4 вероятность того, что в 7-элемент- 
ной комбинации число ошибок будет более одной, уменьшается на три по- 
рядка. 

Значения функции 1—60 (х), полученные для алгоритма приема (4.44) 
при оптимальном выборе параметров К и Га, вычислены по формуле [86] 


(4.92) 


х 
1—00) (х) = 1— У] С р“ (1— р)“, (4.93) 

@=0 
где вероятность ошибочного приема р определяется выражением (4.68). Срав- 
нивая (4.93) для различных х с соответствующими зависимостями (4.88) — 
(4.91), интересно отметить наличие области значений х, где проявляется поро- 
говый эффект. Так, при /=2...З вероятность того, что число ошибок в 7-эле- 
ментной комбинации символов будет более одной, для алгоритма (4.65) с об- 
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1-00) Рис. 4.14. Зависимости интегральной функции 
распрелеления количества ошибок в 7-эле- 
ментной комбинации ФМ сигналов длительно- 
стью 2Т с комплексной огибающей Ар (1) 


вида ѕіп х/х для алгоритмов (4.44) (—) и 


(4.65) (—— —) 


Алгоритм (4.44) 
(ё, ор+› Та ор) 


ратной связью по решению оказывается не- 
сколько выше, чем для алгоритма (4.44). © 
другой стороны, при улучшении условий при- 
ема, например при отношении сигнал-шум 
Йо =4, применение алгоритма (4.44) оказываег- 
ся уже менее эффективным, чем алгоритма с 
обратной связью по решению. 

Заметим, что описанный в п. 4.3.2 эффект 
снижения помехоустойчивости приема при ма- 
лых значениях отношения сигнал-шум в рас- 
сматриваемых условиях выражен более ярко, 
чем при анализе средних вероятностей ошибоч- 


ного приема. 
лу? Анализируя зависимости 1—00) (х) от зна- 


0 1 2 3 + ә чений Ао для различных х (непрерывные линии 

на рис. 4.15,а), можно видеть, что, например, 

при Ао=3 вероятность ошибочного приема 7-элементной кодовой комбинации, 

в которой допускается одна ошибка, примерно на полтора порядка выше, чем 

в случае, когда допускается две ошибки. При тех же условиях отличие указанных 
вероятностей для алгоритма (4.44) будет на порядок больше (см. рис. 4.14). 

В ряде работ [24, 29, 30] при расчете искомых характеристик распределе- 
ния числа ошибок в комбинациях символов делается допущение об идеальнос- 
ти обратной связи по решению. При этом в рассматриваемом случае значения 
вероятностей ошибок р в (4.93) определяются выражением (4.68) для ситуа- 
ции, когда предыдущий символ принят правильно (напомним, что ћос= 1; со- 
ответствующие зависимости показаны на рис. 4.15,а штриховыми линиями). 
Из анализа этих зависимостей видно, что, с одной стороны, при вычислений 
вероятности 0) (0) безошибочного приема 7-элементной комбинации как в 
предположении об идеальности обратной связи по решению, так и при расче- 
тах по формуле (4.88) получается практически одинаковый результат (зависи- 
мости при х=0 совпадают), что согласуется с выводами [9, 24, 29]. С другой 
стороны, уже при значении х= 1 указанное приближение при вычислении функ- 
ции 00)(1) приводит к существенным погрешностям. Так, для А=3,5 при ис- 
пользовании предположения об идеальности обратной связи по решению значе- 
ния ‘вероятностей 1—0) (1) оказываются заниженными более чем на полтора 
порядка. По-видимому, с увеличением х это отличие будет возрастать. 

Кроме того, влияние таких ошибочных решений на 0) (х) будет тем 
больше, чем ближе глубина обратной связи к своему предельному значению 
Рос=п—1 (см. анализ зависимостей на рис. 4.12). Именно такой случай и 
рассмотрен на рис. 4.15,а ( ос=1 и Та=?Т). 

Результаты вычисления интегральной функции распределения вероятностей 
(000 (х) для Т.=47, Вос=1 (глубина обратной связи меньше предельного зна- 
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АК 


Идеальная Максимальное 
обратная связь последействие 
по решению 


Рис. 4.15. Зависимости интегральной функции 07) (х) распределения числа оши- 
бок в комбинации для когерентного приема ФМ сигналов длительностью 27 (а) 
и 4Т (6) с комплексной огибающей А» (#) вида Ѕіп х/х при использовании алго- 


ритма (4.65) и глубине обратной связи по решению Юос=1 


чения Кос =п—1=3) приведены на рис. 4.15,6. При этом отмеченная погреш- 
ность оценки эффективности применения алгоритмов вида (4.65), имеющая мес- 
то при допущении об идеальности обратной связи по решению, становится зна- 
чительно меньше. Действительно, как при х=0, так и при х=1 значения функ- 
ции 1—0(7)(х), полученные в соответствии с (4.88) и (4.89) и вычисленные 
при условии указанного приближения, практически совпадают во всей пред- 
ставляющей практический интерес области изменения №. На этом же рисунке 
для сравнения приведены зависимости 1—©()(х) от значений Ао (штрихпунк- 
тирные линии), полученные при использовании другого приближения: условия 
максимального последействия [27]. Такое условие означает, что если хотя бы 
один из предшествующих Юос символов принят ошибочно, то вероятность оши- 
бочного приема данного символа равна 0,5. Используя (4.88) и (4.89) и под- 
ставляя в них значения р[1] и р[0], вычисленные с учетом р: =0,5 по форму- 
лам (4.82) и (4.83), нетрудно получить выражения для функций ©“) (х). На- 
пример, для 0‹7) (0) имеем 


00) (0) = (1— ро) 8/(1 + 2р). (4.94) 


Сравнивая приведенные на рис. 4.15,6 зависимости при х= 0, видно, что, как 
и следовало ожидать, значения функций 1—0?) (0), вычисленные при использо- 
вании условия максимального последействия и по формуле (4.88), практичес- 
ки совпадают. Однако уже при х= 1 применение условия максимального после- 
действия приводит к значительным погрешностям. Так, вероятность 1—0‹) (1) 
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того, что число ошибок в 7-элементной комбинации будет более одной, при 
использовании указанного условия получается при йо=4 завышенной более чем 
на два порядка. 

Таким образом, при оценке эффективности приема с использованием алго- 
ритмов с обратной связью по решению допущение идеальности обратной связи 
или условия максимального последействия в ряде случаев приводит к сущест- 
венным погрешностям, соизмеримым с самим энергетическим выигрышем, полу- 


чаемым, например, при переходе от алгоритмов вида (4.44) к алгоритмам ви- 
да (4.65). 


4.3.4. Среднее число ошибочных решений в пакетах ошибок 
при использовании алгоритма приема с обратной связью по решению 


Образование пакетов ошибочных решений, характерных для демодуляторов 
с обратной связью, приводит к существенному снижению помехоустойчивости 
приема, особенно в областях малых отношений сигнал-шум (см. п. 4.3.2). В 
таких условиях для повышения достоверности обработки целесообразно исполь- 
зовать коды, исправляющие пакеты ошибок [86]. Для выбора параметров кода 
необходимо знать среднее число Эср ошибочных решений в пакете. 

В общем случае под пакетом ошибок обычно понимают группу ошибочных 
решений, в пределах которой может встретиться подряд не более Юо‹—1 пра- 
вильных решений, причем первое и последнее решения в такой группе всегда 
ошибочны [9]. При этом Юс символов, предшествующих данной группе, как 
и Кос символов, следующих за этой группой, считаются принятыми правильно. 
Для вычисления среднего числа ошибочных решений в пакетах ошибок при 
глубине обратной связи Юос>1 необходимо рассмотреть не только следующие 
подряд ошибочные решения, но и различные сочетания правильных и ошибоч- 
ных решений в пакете, исключая варианты появления групп следующих подряд 
А.с (и более) правильно принятых символов. Такие ситуации можно проана- 
лизировать, используя полученные в приложении 3 рекуррентные формулы для 
вычисления интегральных функций 0) (х) распределения числа ошибок х в 
^-разрядной комбинации символов. 

Рассмотрим основные свойства зависимости среднего числа ошибочных ре- 
шений в пакете от глубины Рос обратной связи. Получим прежде всего вы- 
ражение для среднего числа 5‹р ошибочных решений в пакете при Кос =1. На- 
помним, что в этом частном случае пакет состоит лишь из ошибочных реше- 
ний, следующих подряд. Вероятность возникновения пакета из одного ошибоч- 
ного решения при условии, что предшествовавший этому пакету символ был 
принят правильно, согласно (1.3.2) равна Я, (1) =род1. Вероятность возникнове- 
ния пакета из двух ошибочных решений также при условии правильно принято- 
го предшествующего данному пакету символа равна Я, (2) =рор!41. Аналогично 
Я, (3) = Рор?191. 

В общем случае произвольного значения числа 5 ошибочных решений в 
пакете 


#'($) = рор?! 91. (4.95) 


Используя (4.95), нетрудно определить среднее число 5,р ошибок в рассматри- 
ваемом пакете, полагая, что пакет образуется лишь в том случае, когда про- 
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исходит хотя бы одна ошибка. При этом вероятность того, что имеет место 
хотя бы одно ошибочное решение в пакете, 


У! рр ф = роф У\ Р?! = ро. (4.96) 
$=1 $=1 


Тогда, производя с учетом (4.96) соответствующую нормировку распределения 
(4.95), имеем 


ыы | | 
$ = == 
ср 91 ру 91 (1 — ру)? 1 — р; 


(4.97) 


Для вычисления среднего числа ошибочных решений в пакете при Юос=2 
необходимо не только определить вероятности появления следующих подряд 
ошибок, но и рассмотреть различные варианты чередования ошибочных и 
правильных решений, исключая случаи появления в пакете двух и более подряд 
правильно принятых символов. Вероятность возникновения пакета из одного 
ошибочного решения при условии, что два предшествующих этому пакету и два 
следующих за ним символа приняты правильно, 


На (1) = роо 910 91: 


При определении вероятности возникновения пакета из двух ошибок необходи- 
мо рассмотреть как случай двух подряд ошибочных решений, так и ситуацию, 
когда между двумя ошибочными имеет место одно правильное решение: 


Я» (2) = роо Рло 911 901 -Е Роо 910 Рол 910 91: 


Для вычисления вероятности #›(3) пакета из трех ошибок необходимо рассмот- 
реть следующие возможные случаи расположения ошибочных и правильных 
решений в пакете: три следующих подряд ошибочных решения; после одного 
ошибочного решения следует правильное и далее два ошибочных; после двух 
ошибочных следует правильное решение и затем ошибочное и, наконец, имеет 
место чередование одиночных ошибочных и правильных решений. При этом, 
если, разумеется, два предшествовавших этому пакету и два следующих за ним 
символа приняты правильно, 


Е, (3) == роо Рло Р11 911 9о1 + 2Роо Рло 911 Роз 910 901 -- Роо 910 Роз 910 Ро1 910 901. (4.98) 


Нетрудно убедиться, например, подставляя в (4.98) значения роо, ро, ро и ри, 
вычисленные по (4.82) для обработки сигналов с комплексной огибающей вида 
зіп х/х, что последнее слагаемое в этом выражении оказывается значительно 
меньше суммы двух других, так что 


Е, (3) = ЕЙ (3) = роо Ріо Рл1 911 9о1 - 2Роо Рло 911 Ро1 910 901: 


В дальнейшем, при определении вероятностей #2(4), Я2(5), .., 8:(5), будем 
рассматривать только следующие подряд ошибочные решения и ситуацию, когда 
среди ошибочных решений присутствует лишь одно правильное. При этом веро- 


ятность возникновения пакета из четырех ошибок 


я. (4) 2х роо Ріо рї 1 901 + 2Роо Рло Рал 911 Рол 910 до 1 


+- роо ло 911 Ро1 Р1о 911 до1- 
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В общем случае произвольного значения числа $ >4 ошибочных решений в па- 
кете при Кос =2 


2 


Яо ($) = роо Ро рё? 911 901 -- 2 Роо Р1о р 3 л Ро 910 901 4- 
+ ($ — 3) роо Рло фиа ро, Рло РЎ 911 901: (4.99) 


Тогда вероятность того, что имеет место хотя бы одно ошибочное решение в 
пакете, приближенно может быть представлена так: 


Роо 910 901 -- Роо Гло 911 901 -- Роо Рло 911 901 У р5—2 — 
$=3 


+ 2роо рхо 91 Роз 90 901 У р 3 + роо Ро (И Роз Ріо дої У (5 — 3) рог“ = 
$=3 5=4 


А- роо 10 дол 1- Роо 90 Рот 90 д1 -1- Роо Рло 9о1 -- 2Роо Рло Рол 910 1 4- 
-- роо Рло Роз Рло 901 = Роо 901 (910 + 910 Роі 90 -- Рло -- 210 Ро 910 + Р1о Ро1 Р1о) = 
— роо дол (1 + Ро1). (4.100) 


Производя нормировку распределения (4.99) с учетом (4.100), легко опреде- 
лить среднее число ошибочных решений в пакете: 


1 ГА © —_ ы — 
бер 2 р. (е +; 2Р1о 911 -- Рло 911 > ЭРЫ 2 + 2р, 911 Рол Фо) Зри + 
-- роі 5=3 5=3 
-- рдо 1 рої Ріо У, $ (5—3) +) — 
$=4 
1 2} рд \ 
— ри. Е -|- 2Рло 911 + 2910 рол 90 1 Ріо 911 | ри + (1 ее ! + 


9 1 
ор пр —_ї 0 
+ рови ри | 1 р + а) + 


2 2 
+ Рло 9, роз Р: аат): (4.101) 
и (1— р11)2 (1— ра)® 

После соответствующих преобразований из (4.101) имеем 


Ѕер ғ 1 + (ро 411 А Рао - 210 Ро1)/(1 + Роз) (1 — ри): (4.102) 

Изменение среднего числа 5‹р ошибок в пакете в зависимости от глубины 

обратной связи по решению проанализируем на примере обработки сигналов 

длительностью 47 с комплексной огибающей вида ѕіп х/х. Так, при Ао=1 с 
учетом (4.82), (4.83) и Рос =1 


бер = 1/(1— 1) ғ 1,95. 
При том же значении №, =1, но Рос =2 
бер ғ 1 +4 (ро 91 + Рао + 2Рло Ро1)/ (1 + ро) (1 — ри) = 1,63. (4.103) 


Вычисляя Зер при 'Кос=| и 2 для других значений №, и сравнивая их между 
собой, можно видеть, что, во-первых, с увеличением глубины обратной связи 
среднее число ошибок в пакете увеличивается. По-видимому, это будет спра- 
ведливо и для Юос>2, что подтверждается некоторыми результатами [9]. Во- 
вторых, при хороших условиях обработки, т. е. при высоких отношениях сиг- 
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нал-шум (Ао2>5) для данного Юос среднее число ошибок в пакете при увели- 
чении Йо будет стремиться к своему минимальному значению. С другой стороны, 
при №=1 значение бер будет расти весьма существенно с уменьшением Ао. 

Заметим, что при Кое —2 средняя длина Аср пакета ошибок, определяемая 
как число правильных и ошибочных решений, находящихся в пределах пакета 
ошибок, будет больше, чем при Юос=1, тогда, очевидно, Аср= ср. При этом 
с увеличением Кос отношение Аср/5ер будет увеличиваться. Разумеется, в таких 
условиях среднее число ошибок в пакете необходимо вычислять ие по упро- 
щенным формулам вида (4.101), а с учетом всех допустимых сочетаний оши- 
бочных и правильных решений в пакете. 

Определим среднее число ошибок в пакете при использовании условия мак- 
симального последействия (см. п.4.3.3). Так, для Кос=1| имеем $ср=2. При 
Кос =2 Зер=2,7. 

Сравнивая эти результаты со значениями $;‹р, рассчитанными по формулам 
{4.97) и (4.102), можно видеть, что применение условия максимального после- 
действия приводит к существенно завышенным оценкам. Более того, получен- 
ное в этих условиях значение $ср оказывается не зависящим от Йо, в то время 
как в действительности среднее число ошибочных решений в пакете ошибок с 
увеличением отношения сигнал-шум уменьшается. 


4.3.5. Сравнение помехоустойчивости приема «в целом» 
и поэлементного приема сигналов в условиях межсимвольной 
интерференции 


Помехоустойчивость приема сигналов при наличии межсим- 
вольной интерференции, как отмечалось в п. 1.3.5, можно повысить, 
переходя к приему «в целом» последовательности у(Г) сигналов 
5, (1). Одна из возможных реализаций такого метода обработки 
основана на использовании модифицированного алгоритма Витер- 
би. На рис. 4.16* приведены результаты статистического модели- 
рования на ЭВМ приема сигналов на основе использования про- 
цедуры (1.76), реализующей оптимальную обработку последова- 
тельности и (і, і) с комплексной огибающей 

—1 
у. (0, 0) = У аА (1— ЕТ), г= 1,2; і= 1,2, ..., 2“. (4.104) 
#50 
Здесь функция А(Г) определяется выражением (2.10) при п=2, 
объем выборки №= 104 [3]. 

Здесь же приведены результаты моделирования поэлементного 
приема на основе алгоритма (4.47), а также полученные эксперн- 
ментально значения вероятностей ошибок. В последнем случае 
использовалось устройство обработки сигналов на основе цифро- 
вого согласованного фильтра (см. рис. 7.12), реализующее пра- 
вило (4.47). 

Сравнивая помехоустойчивость при оптимальном поэлемент- 
ном приеме и при приеме «в целом», видно, что в первом случае 


* Результаты моделирования получены А. И. Черненьким и Б. М. Медве- 
девым. 
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Рис. 4.16. Зависимости вероят- 
ности ошибок при поэлемент- 
ном когерентном приеме и 
прнеме «в целом» независи- 
мых сигналов длительностью 
2Т с комплексной огибающей 
Ав (1) вида ѕіп х/х: — — — 
результаты эксперимента, —- — 
результаты моделирования 


энергетический выигрыш 
для рассматриваемых сиг- 
налов составляет около 
1 дБ в области вероятно: 
сти ошибок р = 10-2?...10-3. 

На рис. 4.16 для срав- 


10° 


Лрием,„б целом “на оснобе 
модифициробанного нения приведены значе- 


2 алгаритма дитерди ния вероятности ошибоч- 
ного приема (как расчет- 
ные, так и полученные 
Классические экспериментально) пои 


Ф. 
М сигналы использовании алгоритма 


(4.65) поэлементной обра- 
ботки с обратной связью 
по решению. Для данного 
алгоритма энергетический проигрыш по отношению к приему «в 
целом» составляет около 2,5 дБ при р= 10-3. Однако с увеличением 
отношения сигнал-шум этот проигрыш будет снижаться. Кроме того, 
отмеченный проигрыш можно дополнительно уменьшить как путем 
оптимизации параметров ѓо и Т, в (4.65), так и путем перехода к 
алгоритму приема (4.50). 


Зависимость на рис. 4.16, соответствующая случаю приема 
классических ФМ сигналов, получена в предположении равенства 
Е.=Е=А?,Т/2 в соответствии с подходом, использованным при 
оценке помехоустойчивости рассмотренных ранее алгоритмов 
приема независимых сигналов длительностью ИТГ (см. (4.69)). От- 
метим, что применение модифицированного алгоритма Витерби 
действительно позволяет реализовать помехоустойчивость приема, 
практически совпадающую с потенциальной. 


10° 
0 ] 2 №, 


4.3.6. Прием многопозиционных сигналов длительностью иГ 


Каждый такой сигнал соответствует определенной комбинации 
из п символов исходного алфавита и имеет длительность пТ 
($ 2.2). В этих условиях межсимвольная интерференция отсутст- 
вует. 

Рассмотрим когерентную обработку 4-позиционных сигналов, 
форма комплексной огибающей которых приведена на рис. 2.3. 
Нетрудно убедиться, что такие сигналы являются биортогональ- 
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ными и оптимальный алгоритм поэлементной когерентной обра- 
ботки имеет вид 


Т от 
1х0 0 02 ( х()5, (0) 0,197, 1,7=1,2,3,4, (4.105) 
0 0 


где 


$ (й = | 0} 0 | соѕ 00, 9, р= 1,2. 


Среднюю вероятность ошибочного приема [86] в условиях посто- 
янства пиковой мощности аналогично (4.5) можно представить 
как 


(0) (1) 
Ч —4 


Р (+ 


(0) (1) 
0+4 
2 


1 12 
рир = 1— = [ 1 Ф (^а) о) | (4.106) 
где 
2Т 
= и Ра); Бу ( [8 (0 4. 
№ 0 


Коэффициент а<1 и зависит от формы комплексной огибающей 
сигналов $5, (1). При а=1 выражение (4.106) определяет вероят- 
ность ошибок при приеме биортогональных сигналов 51(7) с прямо- 
угольной формой комплексной огибающей $({) вида 


5а (0) = — 5 (0) = А, ОЕ 2Т; 


А, О<Е<Т 
без (0) = — 84 (= НИ 
2 (0 (9 а Т<1<2Т. 


Заметим, что для биортогональных сигналов с комплексной оги- 
бающей (4.107) эквивалентная вероятность ошибочного приема 
Рио. т (т = 4) совпадает 

с вероятностью ошибок при рут 
обработке классических проти- 
воположных ФМ сигналов и оп- 
ределяется выражением (4.5) при у! 
а= 1. 

Нетрудно убедиться, что для т 
4-позиционных ограниченных по 1 272458 
полосе сигналов с трапецеидаль- 
ной формой огибающей в (4.106) 


Д М 
а= У 11/15 при 5/7=0,2 и а= \ \ 
=1/У З при 5/7=0,5, ас огибаю- , К 
щей вида зах и $12 ха=1/У3и ® АХ 


іда ѕіп пач 
а= У 3/2У 2 соответственно. За- Е А\\ 


(4. 107) 


Рис. 4.17. Зависимости  вероятностя 

ошибок при поэлементном когерентном — И: 

приеме 4-позиционных ФМ сигналов с п 1 7 3 + Чит 
комплексной огибающей ус (1) 
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висимости эквивалентной вероятности ошибок от значений 


т) У 100 т приведены на рис. 4.17. Из сравнения этих зависи- 
мостей можно видеть, что энергетический проигрыш ограничен- 
ных по полосе 4-позиционных сигналов длительностью 2Г по срав- 
нению с классическими ФМ сигналами оказывается того же по- 
рядка (см. табл. 4.1), что и при использовании 2-позиционных не- 
зависимых сигналов длительностью Т ($ 4.1). В то же время на- 
помним, что полоса ЛЕ, такой системы 4-позиционных сигналов: 
существенно меньше. При этом наименьшие потери в рассматри- 
ваемых условиях (при сохранении достаточно компактного спект- 
ра и высокой скорости убывания уровня внеполосных излучений} 
имеют сигналы с огибающей вида зп х. 


4.4. ОЦЕНКА ЭФФЕКТИВНОСТИ АМПЛИТУДНЫХ МЕТОДОВ 
ОГРАНИЧЕНИЯ ПОЛОСЫ 


При оценке эффективности использования сигналов, сформи- 
рованных на основе амплитудных методов ограничения полосы, 
следует рассмотреть два случая. Первый из них, как указывалось 
в $ 1.1, связан с необходимостью увеличения числа каналов в мно- 
гоканальных системах связи с частотным уплотнением. В другом 
случае требуется увеличить скорость передачи информации в за- 
данной полосе частот, т. е. непосредственно снизить удельные 
затраты полосы Ве. 

Возможность увеличения числа каналов связана как с собст- 
венно уменьшением занимаемой полосы частот ЛЕ,, так и с уве- 
личением скорости спада уровня внеполосных излучений. Степень 
увеличения числа каналов зависит от допустимой мощности меж- 
канальных помех, которая, в свою очередь, определяет допусти- 
мое значение Хоп уровня внеполосных излучений на границах 
полосы частот парциального канала. Полагая Хдоп=Х (см. рис. 
1.4), можно для каждого конкретного вида сигналов определить 
занимаемую полосу частот АЁ,. Отношение полученных значений 
АЕ, для различных сигналов и определяет, во сколько раз можно 
увеличить число парциальных каналов. Достижимое увеличение 
этого числа, имеющее место при отсутствии защитных интерва- 
лов, легко определяется на основании результатов $ 2.5. В табл. 
4.2 для Хдоп= —40 дБ приведены отношения полосы частот АР. тр, 
занимаемой последовательностью сигналов с трапецеидальной 
(2.3) формой огибающей (5/Т=0,2), к значению ЛЁ; полосы час- 
тот различных сигналов. 

Как видно из табл. 4.2, наибольшей эффективностью в рассмат- 
риваемом смысле обладают независимые сигналы длительностью 
пТ с огибающей вида ѕіп х/х (п>2). Незначительно уступают им 
зависимые сигналы длительностью Т. Напомним, что последние 
имеют преимущество, обусловленное малым различием значений 
пиковой и средней мощности. 

Рассмотрим теперь возможность снижения удельных затрат 
полосы частот В». При этом результат будет существенно зависеть 
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от того, как определены поло- , Таблица 4.2 


са частот АЁ., занимаемая по- Характеристики сигналов. 
следовательностью сигналов, и сформированных на основе 
полоса частот АЁкан Канала. амплитудных методов 


ограничения полосы 


Следуя [13, 67], выберем такое 


минимальное значение АЁказ, 
чтобы при передаче классиче- Вид огибающей |АРатр/АРа (Аде Г/2 
ских ФМ сигналов длительно- 
стью Т с прямоугольной огиба- 5—0 = | - |1. __ | 1 
ющей можно было пренебречь (2.3) 
искажением формы колебания 
и влиянием межсимвольной ин- $ = 0,5Т ов 12 | ов 1,2 | 0,84 
терференции. При этом АЁРкан= 
—2/Т. Такое соотношение поло- 2.4) | К" | 0.78 
сы АЁкан и длительности сиг- 
нала Т по существу означает 
выбор в качестве полосы ча- (2.5) | 1,5 | 0,95 
стот, занимаемой последова- 
тельностью сигналов, значения п=2 п=2 | 22 |04. ро | 0.43 
ЛЕ = ЛЕ зо •;, т. е. полосы, в ко- ' ' 
торой сосредоточено 90% энер- (2.10) п= 4 а= | 33 | 042_ 3,3 | 0,42 
гии сигнала. 

В табл. 4.2 приведены нор- п = 6 | 4,0 а=6 | 40 [ок 0,41 
мированные значения полосы 
АЕэо%. Г/2 для некоторых ви- (2.55), ‚от 1,8 | 0,45 
дов сигналов, рассмотренных в 
$ 2.2. 

При вычислении удельных (2.56) |2 | 0,48 


затрат полосы частот Ве ско- 
рость № передачи информацин 
примем равной пропускной способности С двоичного дискретного 
симметричного канала при вероятности ошибочного приема сигна- 
ла, равной р [86]: 


= 1-5 р 106 р+ (1— р) 105 (1— р)1/Т. (4.108) 
С учетом (4.108) имеем 
ве _ (АРТ (4109) 
С Е р 1058р + (1— р) 108 (1 — р) 


При этом величина В», как и на рис. 1.2, определена для эквива- 
лентного низкочастотного канала с полосой АЁРоо%ж /2. 
При рассмотрении различных сигналов, отличающихся от 
классических ФМ сигналов с прямоугольной огибающей, будем 
выбирать значение Т, обеспечивающее выполнение условия 
АЕоо < = АЕ, ан. Тогда, воспользовавшись данными табл. 4.2, вы- 
числим значения Вғ для ряда значений вероятности ошибок р 
(рис. 4.18) из условия 
Ве = Во/№ = Р. (МС), 
или с учетом (4.108) | 
о 
м (4.110) 
14+ р 1068р + (1— р) 108 (1 — р) 203 


01 
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еннона 


Рис. 4.18. Характеристики эффективнос- 
ти различных сигналов при амплитуд: 
ных методах ограничения полосы: 


1 — сигналы с огибающей ѕіп х/х для п=4 и 
В=2/1; 2 — сигналы с огибающей ѕіп х/х для 
П=4 и В=1Т; 3 — зависимые сигналы с оги- 
бающей (2.55) при $/Т=0,5; 4 — сигналы с 
огибающей (2.4); 5— сигналы с огибающей 
(2.3) для $/Т=0,5; 6 — классические ФМ сиг- 


налы 


где значение #2 = џ242,7/2№ 
определяется по данным 
$ 4.1—4.3. 

Кроме результатов, отно- 
сящихся к сигналам из табл. 
4.2, на рис. 4.18 приведены 
значения Ве, Ве для сигналов 
длительностью 47 с огибаю- 
щей вида ѕіп х/х и скоростью 
передачи, вдвое большей 
рассмотренной в $ 4.3. Зна- 
чения А? для этих сигна- 
лов найдены из эксперимен- 
тальных зависимостей (рие. 
4.19), полученных при иссле- 
довании помехоустойчивости 
приемника, реализующего 
алгоритм (1.50). 

Қак следует из рис. 4.18, 
применение сигналов с оги- 


бающими вида $ѕіп х/х при значении = 1/Т и зависимых сигналов 
длительностью ТГ при соответствующей их обработке приводит к су- 
щественному снижению удельных затрат полосы частот. Так, перс- 
ход к зависимым сигналам с огибающей вида (2.55) при 5/Т=0,5 
позволяет уменьшить Ве более чем в два раза. Еще больший выиг- 


рыш по фВғ (более чем в 8 раз) получается 


при использовании 


сигналов вида (4.69) и увеличении скорости передачи информа- 
ции в два раза. Однако при этом, естественно, растет значение Вх. 


Снизить Ве можно путем приме- 
нения алгоритма приема «в це- 
лом» в соответствии, например, с 
алгоритмом Витерби. 

Заметим, что при использова- 
нии сигналов с прямоугольной 
формой огибающей уменьшение 
В» достигается ценой перехода к 
многопозиционным алфавитам в 
сочетании с помехоустойчивым 
кодированием [67]. 


Рис. 4.19. Зависимости вероятности 
ошибок при поэлементном когерентном 
приеме сигналов с комплексной огибаю- 
щей А, ({) длительностью 47 (2.10) 


при Га=2Т и =Т для скорости пере- 
дачи информации, Ю=1/Т (—) и В-- 
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Классические 
ФМ сигналы 


ГЛАВА 5 


ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ, СФОРМИРОВАННЫХ НА ОСНОВЕ 
ФАЗОВЫХ МЕТОДОВ ОГРАНИЧЕНИЯ ПОЛОСЫ 


5.1. ПРИЕМ НЕЗАВИСИМЫХ СИГНАЛОВ ДЛИТЕЛЬНОСТЬЮ Т 


Оптимальный алгоритм поэлементной когерентной обработки 
таких сигналов не отличается от рассмотренного ранее алгоритма 
(1.32). Для двоичных сигналов с произвольным законом измене- 
ния фазы и(Ё), учитывая (1.30), (2.17), правило (1.32) можно 
представить в виде: 

регистрируется [-й символ, если выполняется неравенство 


Т Т 
| Але (9) А0 4+ [| А, (0) А. (0) & > 
0 0 


Т Т 
> { А, (9) Ак (+ | А, @ А, (0) 4, 17; Ьг=1,2, (5.1) 
0 0 


где 
А, (0) = А, соѕ [400 о (0) л/2]; А,; (0) = Ау эт [400 о (0) 7/2]. 


Для сигналов, закон изменения фазы колебания 0 (і) которых 
определяется выражениями (2.14) — (2:16), функция Д4; (і) не за- 
висит от р и правило (511) упрощается: 


(0) , л _ 
4 (А, (0) чп |9 (1) ГУ аі > 0, 1= 1, 2. (5.2) 
0 


Практическая реализация алгоритма (5.2) связана с необходи- 
мостью применения либо коррелятора с достаточно сложным ге- 
нератором опорного напряжения вида ѕіп[о(/) л/2], либо фильтра, 
согласованного с сигналом А (Ё) =зт [9 (Ё)л/2]. Создать такие уст- 
ройства, как будет показано в гл. 7, можно на основе использо- 
вания дискретных методов (дискретно-аналоговых и цифровых) 
обработки сигналов. 

Вероятность р ошибочного приема информационного символа 
будет определяться как вероятность невыполнения неравенства 
(5.2) в предположении, что на входе присутствует полезный сиг- 
нал $,(1). Аналогично \(4.5) легко показать 


р= 1—Ф (Ир? (ЕЛҮ) (1—р))1/2, (5.3) 

где 
Ао 
Р ор 


Г 


Г соѕ [о (1 л] аі; Е = Е, = Г 52 (1) аі, 
д 0 


Заметим, что для классических ФМ сигналов со скачками фазы 
колебания на 180°, когда о(Ё)=1, выражение (5.3) совпадает с 
(4.4). 
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Вычисляя коэффициент о для сигналов, закон изменения фа- 
зы колебания 9(Р) которых определяется выражениями (2.14) — 


(2.16), имеем: 


для функции (2.14) 
(5.4) 


0=25/7— 1; 
для функции (2.15) 
р = 2 Г соѕ (л ѕіп х) ах, 
лд 


или, учитывая, что соѕ (г ѕіп В = Ј, (2) + 2 У Ј, (2) соѕ 2 ЕЁ [16], 
Е=1 


р 2а Ј, (п); (5.5) 
для функции (2.16) 
Т 
0 = =. | с0$ Б (1 = | аі, (5.6) 
или, учитывая, что 
п (2 со й = [2 (> Ьі = 
1 
о 2 0, (5.7) 


| | | 
Классические \ 
0: 
д) 


17 
2 9 4 5 № 0 .4 5 № 


Рис. 5.1. Зависимости вероятности ошибок при оптимальном (а) и подопти- 
мальном (6б) поэлементном когерентном приеме ФМ сигналов, фаза которых 
изменяется по закону 9(1). 
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Анализ зависимостей на рис. Таблица 5.1 


5.1, а показывает, что при фазо- . Значения энергетического проигрыша 
вых методах ограничения спек —ы—ЫыЫ—Ы——————————к—к—к_к_окоо 
тра сигналов, как и при ампли- Закон изменения ДБ э, дБ 
тудных (гл. 4), наблюдается ®%°Ы колебания 0 (#) ы х 
энергетический проигрыш тұ та- 
ких сигналов по сравнению с $=0 Бозе 12 | 04. 0,4 
классическими ФМ сигналами (2.14) 
(табл. 5.1). 
Переходя к подоптимально- $=0,57 зо +-овт| зо | ов. 0,8 
му алгоритму приема, заменим 
в (5.2) функцию ѕіп[о(/) л/2] (2.15) |2 | 0,4 
более просто реализуемой 
функцией А (1) =А, (0=<1<Т). 
В таких условиях правило (5.2) (2.16) | 20 1,5 
будет иметь вид 
Т 
41°} [| А, (0) 20. (5.8) 
0 


Вероятность р ошибочного приема символа будет определяться 
выражением (4.7). 


— Т 
Коэффициент р = = | ѕіп С (#) | й в (4.7) определяется 
0 


следующими выражениями: 
для функции (2.14) 


01—257 478/7: (5.9) 
для функции (2.15) 


Т о 4] 9 
т | $1П (5 ѕіп т аі = А Јәһ-- (9/2) . (5.10) 
я функции (2.16) 


ИИ т. | м 2 = 13у [5 
р = гр 9" |2 (1 о 5-1) а = (6) 5 (5.11) 


0 


Е 


Зависимости вероятности ошибочного приема показаны на 
рис. 5.1,6. 

Значения дополнительного энергетического проигрыша уд, свя- 
занного с заменой оптимального алгоритма (5.2) подоптимальным 
(5.8) (табл. 5.1), возрастают лишь на 0,4...1,5 дБ. 


5.2. ПРИЕМ ЗАВИСИМЫХ СИГНАЛОВ ДЛИТЕЛЬНОСТЬЮ Т 


Закон изменения фазы 9;(1—КТ) рассмотренных в $ 2.3 зави- 
симых сигналов длительностью Т на К-м временном интервале оп- 
ределяется сочетанием А-го информационного символа с предыду- 
щим (А—1)-м. По аналогии с амплитудными методами ограни- 
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чения полосы при совпадении соседних символов фаза сигнала не 
изменяется. При несовпадении же указанных символов закон из- 
менения фазы сигнала, как и для независимых сигналов длитель- 
ностью Г, определяется видом функции 9(#). В этих условиях при 
т=2 имеются четыре возможные фазовые траектории 4,(%0; (і— 
—^Т)п/2 (1=1,2; г=1,2) в (2.24). Рассмотрим некоторые алго- 
ритмы поэлементной когерентной обработки таких сигналов. 


5.2.1. Алгоритмы приема 


Форма сигналов $1(Ъ і), соответствующих [-му информационно- 
му символу, передаваемому на интервале [0, Т], определяется 
видом функции 9;(Ё) и символом 4/9) в (2.24). 

Алгоритм, оптимальный по критерию максимума отношения 
правдоподобия. Аналогично (4.15) 


Ў ех ха > 
2 ма 146, 


=| 


2 Т 
> У! ехр Ге х (0) 5, (Е да|, 15, [,7= 1,92. (5.12) 


=] 
Согласно (2.24) на интервале [0, Г] 
5, (0, і) = А, соѕ [0,7-4 00 о; (1) л/2]. (5.13) 
Тогда, очевидно, 
$1 (Ё, 1) = — А, іп (0,7); $ ($ 2) = А, 5іп (000; 
5, ( 1) = А, с0$ | 022—000) =; $1 ($ 2) = А, соѕ [оо 5) , 


где функция 0 (/), например, для трапецеидального закона изме- 
нения фазы колебания (см. рис. 2.6,а) 


5 0123, 
орт 0672 (5.14) 


(1, 25<#<Т. 


Из (5.12) следует: регистрируется символ 1, если 


2р Т А 
— $һ т. А х() по, | а> 
№ д 


Т 
>> ехр я А, | х (Ё) соѕ 05 с03 б (2) = | х 


Т 
х ѕһ | А, [ х (1) ѕіпоџі іп б (2) =) 4 . (5.15) 
№ д 2 
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Необходимость нелинейных операций в алгоритме (5.15) сущест- 
венно усложняет его реализацию. Упростим этот алгоритм анало- 
гично (4.17): 


Т Т 
| х (Р) соѕ ВАХ га й — | х (1 чп о, > 
0 0 


Т Т 
> | х (б) соѕ 9,1—0 (0 5 0+ { х (0 п о, іа 
0 0 
ИЛИ 


Т 
| х(2) чп ой 
0 


1—1 б (2) 5] аі > 0. (5.16) 
Учитывая (1.30), правило (5.16) можно упростить: 
Т 
| А, (0) 1—9 б (2) 5) йі > 0. (5.17) 
0 


Практическая реализация (5.17) по существу эквивалентна реа- 
лизации алгоритма (5.2). 

Алгоритм, оптимальный по обобщенному критерию максималь- 
ного правдоподобия. С учетом представления х ({) и $1({) в форме 
(1.30) и (2.98) аналогично (4.20) 


Т 1 400) 4—1) 
пах [А Б 
ір 0 2 


(0) 1(—1) 
+8, (0) Еле + 
{ 2 


Т 400) 4—1) 409) 1. 401) 
+) А, (0) СЕ + 0, (9 ажа аі > 


4(0) 4—1) 1-5 100) 071) 


Т 1 — 
> Шах || Ао (2) | (0) ————————— + 0с (0) йі + 
{1} 00 2 2 


Т 400) —4—)) а09) + 461) 
+ | А. (#) |. (1) ——5—— + 0, (0) | а) . (5.18) 


Реализация алгоритма (5.18) подобна реализации (4.22) и так- 
же требует применения согласованных фильтров, имеющих им- 
пульсные отклики 91 (Т—{), 62 (Т-№ и в. (Т- №, 65 (7—2). 

Алгоритм с обратной связью по решению. Аналогично (4.24) 


Г х (0) 5, (0, 0) 2 Г х (0) 5, (0, 4. (5.19) 
0 0 


При этом, как и при выводе (4.24), предполагается, что форма 
сигналов $,(Ь і) (7=1, 2) известна при приеме, поскольку извест- 
но значение предшествующего информационного символа. 
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Преобразуем (5.19) с учетом (1.30) и (2.98): 


410) 4—1) 1-2 4(9 420—1) 
шь га [4+ 


Т 1 
д.0 [6.0 


Т 4090.401) 4(0) 4- 401) 
+} 4,500 С И +0 аха) #> 
Т 1—40) (1) 1 40 4071) 
> } Ае (2) | (2) ——.——— + 0,2 оеш) аі + 
Т 40) __ 240—1) а + 4(—1) 
+ | А, (0) С (0) ———— + 0 (2) аа 0. (5.20) 


После соответствующих преобразований из (5.20) получим 
Т 
а 0 д.00 05, (0+5, 14 — 
(0) (1) Г 
— а! йа | А.с (0) [0;, (0) — 0, (2)] йі > 0. (5.21) 
0 


Так, когда функции 61е(1), бг. (і), 2.5 (Е) и 62.(Р) определяются вы- 
ражением (2.99), имеем: 
регистрируется символ 1, если 


Т 7 Т 
[ А, 0 [1+5 ие | 41—41 [Але (0 соз х 
0 0 
х и) &5>0. (5.99) 


Интересно отметить, что при реализации алгоритмов (5.21) и 
(5.22) в отличие от обработки зависимых сигналов длительностью 
Г для амплитудных методов ограничения полосы не требуется вы- 
числять пороговое значение бё; (џ) (см. (4.26)). Это объясняется 
тем, что рассматриваемые сигналы при фазовых методах ограни- 
чения полосы имеют постоянную амплитуду излучаемых колеба- 
ний вне зависимости от номера 9 предыдущего передаваемого ин- 
формационного символа. 

Структурную схему устройства обработки по алгоритму (5.22) 
можно построить на основе согласованных фильтров, имеющих им- 
пульсные отклики 


ет (0) И СОЅ 9) . 
Т Т 


Сложность такого устройства оказывается сравнимой со слож- 
ностью демодулятора зависимых сигналов при амплитудных ме- 
тодах ограничения полосы. 

Остановимся подробнее на оценке помехоустойчивости прие- 
ма в соответствии с рассматриваемым алгоритмом с обратной 
связью по решению. | 
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5.2.2. Помехоустойчивость приема с обратной связью по решению 


Для оценки эффективности алгоритма (5.19) когерентного 
приема с обратной связью по решению оценим по аналогии с 
п. 4.2.2 условные вероятности рһ (/, і) ошибочного приема 1-го сим- 
вола при і-м предыдущем символе, а также при наличии А-го (пра- 
вильного или ошибочного) решения о предыдущем принятом сим- 
воле. 

В предположении, что решение о предыдущем символе было 
правильным, определим подобно (4.32) и (4.33) условные веро- 
ятности ро (1, 1) и ро (Ь 2): 


Т 
== 51(2,1) [5:(, 1) — (ё, 114 
= 11 ор 
ро (1, 1) 1— Ф М; е 
Үү | 150.0 —.0, 0% 
0 
(5.23) 


— Г $1 (#, 2) [54 (2, 2) — $ (#, 2)] & 


1_Ф га 
ДЕСТЕ [51 (#, 2) — 5, (1,2)]1 21 
(5.24) 


Вероятность ро ошибочного приема в предположении, что преды- 
дущий символ принят правильно, для /=1, 2 будет определяться 
выражением 


1 
Ро (1, 2) = — 


Т 
[| 5,02, 1) [5 (0, 1) — (#, 1] @ 


= 21| „(2р 0 
= == | 1—0,5 10 АЛЕГТЕТЕ + 
) [51 (#, 1) —5, (2, 1)]2 4 


Т 
| ° 1 (Ё, 2) [5, (Ё, 2) — в (#, 2)] @ 


ВУ еее [51 (Е, 2) — 5 (&, 2)]2 @ 


Если решение о предыдущем информационном символе было 
неправильным, условные вероятности ошибочного приема 


+Ф (5.25) 


Т 
[ 106, 1) [51 (2, 2) — =. (#, 2)] 4 


- | 1— В |, 
рі (0,1) = 5 1— Ф у” - 
у! [$1 (#, 2) — 5, (#,2)]2 аі 


(5.26) 
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Т 
$1 (2, 2) [51 (2, 1) — 5 (#, 1)] 4 


0 
НИНЕ 
и! [52 (#, 1) — (61 4 
0 
(5.27) 


Вероятность ошибочного приема в предположении, что преды- 
дущий символ принят неправильно, 


р. (62) = -- |1—Ф 


” 


Т 
—_ | (1, 1) [81 (, 2) — (2, 2)] & 


2 №, Т 
у! [51 (#, 2) — 5» (#,2)]2 @ 
0 
Т 
= 962) а, 0—5 (6 1] 4 
2р | А 
+Ф у М, аера а (5.28) 
( [81 (Ё, 1) — в, (2, Пра 
0 


Средняя вероятность р ошибочного приема символа при любом 
(как правильном, так и неправильном) решении о предыдущем 
символе определяется выражением (4.37). В качестве примера 
рассмотрим помехоустойчивость приема зависимых сигналов, 
сформированных на основе независимых сигналов длительностью 
Т с трапецеидальным (2.14) законом изменения фазы. Вычисляя 
по (5.25) и (5.28) вероятности ро и р: для сигналов указанного 
вида, имеем 


ро = (1 —Ф (л, У2 (1— 8/7))1/2, (5.29) 
през еу): 
Б) 


При 5/7 =0,5 (см. (2.99)) 
р = 1—Ф (в), р: = 11—0,5 Ф (вв). (5.30) 


Заметим, что, как и у подобных зависимых сигналов при амплитуд- 
ных методах ограничения полосы, в предельном случае 5/7 = 0,5 
имеет место несократимая вероятность ошибки ри, т. е. при воз- 
растании Йо значение р; стремится к 0,25. Сравнение зависимостей 
на рис. 5.2 * с аналогичными зависимостями на рис. 4.5,6 для амп- 
литудных методов ограничения полосы показывает, что при той 
же пиковой мощности помехоустойчивость приема сигналов при 


* Помехоустойчивость приема зависимых сигналов рассмотрена А. М. Ула- 
НОВЫМ. 
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Рис. 5.2. Зависимости вероятности оши- 2 

бок при когерентном приеме зависимых 

ФМ сигналов, фаза о(ї) которых изме: 
няется по трапецеидальному закону №” 


фазовых методах, по крайней ме- рг 
ре для трапецеидального закона 
изменения фазы колебания, ока- 
зывается выше и энергетический #1” 
выигрыш в области р= 10-5... 1076 
и $/Т=0,5 составляет около 
2 ДБ. 

В заключение, однако, необ- 
ходимо отметить, что при демоду- 3-5 
ляции рассмотренных сигналов,  пассииеские 
обладающих наряду с достаточ- ФМ сигналы 
но высокой помехоусгойчивостью 0 я 
и хорошими спектральными ^а- 0 
рактеристиками (см. $ 2.6), задача выделения когерентного опор- 
ного колебания решается достаточно сложными методами. По-ви- 
димому, именно это обстоятельство и является сдерживающим 
фактором, ограничивающим широкое практическое использование 
таких сигналов, хотя можно использовать методы формирования 
когерентного колебания на основе узкополосной фильтрации [81] 
дискретных компонент энергетического спектра случайной после- 
довательности таких сигналов. 


10 * 


5.3. ПРИЕМ ЧАСТОТНО-МОДУЛИРОВАННЫХ СИГНАЛОВ 
С МИНИМАЛЬНЫМ СДВИГОМ ЧАСТОТЫ 


5.3.1. Прием сигналов, сформированных квадратурным методом 


Как было показано в $ 2.6, энергетический спектр последова- 
тельностей сигналов с ММС не зависит от того, как вводится по- 
лезная информация: раздельно в квадратурные составляющие сиг- 
нала или в виде непосредственной манипуляции частоты сигнала 
в соответствии с передаваемыми символами. Однако при построе- 
нии алгоритмов как оптимального, так и подоптимального приема 
используемый метод формирования сигналов с ММС по существу 
определяет сам подход к созданию демодуляторов таких сигна- 
лов. Рассмотрим прежде всего особенности приема сигналов, 
сформированных квадратурным методом. 

Для оценки потенциальных возможностей такого метода моду- 
ляции остановимся на когерентном приеме, при котором оказыва- 
ется возможным полное разделение составляющих и1(Ё) и у2(1. 
Для независимых информационных последовательностей и! (і) и 
и2(+) четных и нечетных элементов исходного сообщения задача 
оптимального когерентного приема сигналов с ММС в таких усло- 
виях сводится по существу к задаче раздельной оптимальной об- 
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работки последовательностей и: (Г) и у: (/), определяемых соотно- 
шением (2.30). 

Ограничимся анализом оптимального приема последователь- 
ности элементов сообщения и! (і), содержащейся в и! (і). Как сле- 
дует из (2.26) и (2.30), при поэлементном приеме длительность 
интервала анализа равна 27, так что алгоритм оптимального прие- 
ма 2^-го элемента сообщения имеет вид: 

регистрируется 002% (г==[), если 

2-1 )Т 
280 ^ | (еіп Э х 
2%Т 2Т 
2 )Т 
х зто, ЕЁ > 02%) | х (0 5 (25) ѕіп 0020ї 


ИЛИ 
2(2-4-1)Т 


ао [ох зіп (27) зіпо, 4220 (5.31) 
орт | 2Т 

Как видно из (5.31), оптимальный когерентный прием сигна- 
лов, соответствующих символам сообщения 4,2, эквивалентен в 
рассматриваемых условиях оптимальному приему противополож- 
ных сигналов. То же, разумеется, относится и к приему сигналов, 
соответствующих символам 4,2 при анализе последовательнос- 
ти у2 (2). 

Очевидно, что при независимых передаваемых символах 4,(?”) 
увеличение интервала анализа по сравнению с используемым в 
. (5.31) не приводит к росту по- 
мехоустойчивости приема, посколь- 
+/т ку начальная фаза сигнала на 

7 7 интервале [2А7, (28-+1)Т| не за- 
РЕ висит от ранее переданных симво: 


ЛОВ. 


ё | | | | Заметим, что и в суммарной 
| 

з тр последовательности у(Г) зависимость 

и от предшествующего символа пе 

я/2 т Распространяется за пределы ин- 

0 тервала 27. Действительно, как сле- 

а) с дует из (2.31), при смене сим- 


Рис. 5.3. Последователь- 
ность и(#) и закон из- 
менения фазы Е (:) 
колебания сигналов с 
ММС при квадратур- 
ном (а) и прямом (6) 
методах формирования 
(— — — фаза колеба- 
ния Ё(/), соответствую: 
щая последовательности 
и(Р) при смене 4.0 на 
противоположный) 


вола например, 4,2 на противоположный изменяется 
знак функции бо» (1) на интервале [287, (А+ 1) Т], а также знак функ- 
ции 62.1 (Г) на интервале [.(28+1)Т, (264-2) Т]. Следовательно, 
набег фазы &({) колебания у(1) на интервале времени [2ЕТ, (26+ 
+2)Т] будет отличаться на 2л от набега фазы при отсутствии 
рассматриваемой смены символа 4,02". Иначе говоря, через ин- 
тервал времени 27 после смены какого-либо информационного 
символа на противоположный последовательность у (і) приобрета- 
ет тот же вид, что и при отсутствии такой смены символа. Ска- 
занное иллюстрируется рис. 5.3,а, где показана фаза # (і) колеба- 
ния 0(/) в (2.31), соответствующего сообщению и(Ё). Здесь же 
рассмотрен случай, когда символ 4,0) на интервале [0, Г] заме- 
нен на противоположный. 

Вернемся к алгоритму (5.31). Используя метод выделения низ- 
кочастотных квадратурных составляющих, перепишем (5.31): 


2(&--1)Т 
029) А. (0) эт (25) > 0. (5.39) 


2ЕТ 
Устройство, реализующее алгоритм (5.32), должно содержать генератор 


опорного напряжения ѕіп(лі/27) или согласованный фильтр, однако при этом 
более удобным оказывается другое представление сигнала с ММС: 


1 (2) = Ац; (2) |5іп (л /2Т) | п ої, 

уз (Е) = Аи, (2) [с0$ (пл #/2Т)| соѕ о, &. 
Все свойства последовательности и({), связанные с использованием метода 
ММС, при этом сохраняются, поскольку переход от (2.30) к (5.33) можно рас- 
сматривать как результат соответствующего перекодирования исходного сооб- 
щения, причем раздельно и независимо по четным и нечетным символам. В 
то же время алгоритм (5.32) приобретает вид А 


(5.33) 


2 (ЕТ ді \ 
а®) | Ас (0) | ѕіп (2. ) і > 0 (5.34) 
2ЕТ \ 


и легко может быть реализован с помощью фильтра, согласованного с сигна- 
лом $т(лИ2Т), 0<1< 27. 


Определим вероятность ошибочного приема символов 4,(2№. 
При этом обратим внимание на то, что средняя мощность после- 
довательности у! (Г) вдвое меньше средней мощности у(#). Однако 
интервал анализа в соответствии с (5.32) и (5.34) вдвое превы- 
шает длительность Т элемента сообщения в (2.25). Поэтому энер- 
гия обрабатываемого сигнала, на основе которого принимается 
решение об очередном символе 4,0"), оказывается равной энергии 
Бо элементарного сигнала с ММС, представляющего собой отре- 
зок колебания длительностью Т последовательности у(Р) в (2.29). 
Следовательно, вероятность ошибок при оптимальном когерент- 
ном приеме сигналов с ММС, сформированных квадратурным ме- 
тодом, равна вероятности ошибочного приема противоположных 
сигналов при тех же энергетических затратах и той же скорости 
передачи информации. | 
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Использование такого метода манипуляции, разумеется, требу- 
ет соответствующего перекодирования информационных символов, 
как и во всех других случаях применения противоположных сиг- 
налов. При этом последовательности символов 4,2% и а,2®+) не- 
обходимо заменять соответственно последовательностями с,(2%) = 
= С,(21-2) 1.428) и с,(28+1) = с,(28—-04,028+1), Такой метод ФРМ в каждой 
из квадратурных составляющих колебания у(Р), не изменяя его 
спектральных характеристик, приводит к энергетическим потерям, 
не превышающим 1 дБ [86]. 


В условиях, когда основной целью применения сигналов с ММС является 
снижение уровня внеполосных излучений пусть даже ценой энергетического 
проигрыша, можно использовать весьма простой метод приема таких сигналов, 
не требующий измерения их начальной фазы. Действительно, как следует из 
(2.31), знак приращения частоты колебания на интервале [ЕТ, (Е-+1)Т] опре- 
деляется знаком произведения символов 4-0 а,®). Знак приращения частоты 
можно определить достаточно просто. Такие сигналы на произвольном интер- 
вале [РТ, (Е-+1)Т] в рассматриваемом случае (7=1, 2) имеют вид 


$1 (2) = А, соѕ СЕ +9) 5 (#) = А, сов (и), 


где ф — случайная начальная фаза. Разумеется, определение знака приращения 
частоты сигнала еще не позволяет принять однозначное решение о переданном 
информационном символе 4,(*). Однако, ориентируясь на такой метод приема, 
можно соответствующим образом перекодировать исходные символы, заменив 
их последовательностью символов сС„(®) по правилу с;®=с,®-—1)4,®). Тогда ре- 
гистрация сигнала $,({), или положительного приращения частоты колебания, 
на интервале [2Т, (А+1)Т] будет означать передачу информационного символа 
4509 =—1. В противном случае считается переданным символ 41()=1. Веро- 
ятность ошибок при таком методе приема зависит от используемого алгоритма 
обработки сигналов с частотной манипуляцией. Так, при использовании метода 
оптимального некогерентного приема вероятность ошибок зависит от значения 


коэффициента р= И 22+ 02%, где 
] (44-1) Т (54-1) Т 


п = трт |, 5 (0500 4 = ), 51 (0) 54 (1) 4. 
В рассматриваемом случае с учетом относительной узкополосности сигналов 
2 (807 лі 
01 = |] с0$ от +) аз [г е) 0 
о (6-1) Т 


лі 
0з = т | соз [во вте) (вт) = 


ЕТ 
2 1 (22У4- 1) л 
= ———9іп |], 

л 2 
Таким образом, р=2/л. Вероятность ошибочного приема таких сигналов в об- 
ласти, например, значений р= 10-2... 10-* существенно отличается от вероятно: 
сти ошибок при приеме ортогональных в усиленном смысле сигналов (р=0), 
а соответствующий энергетический проигрыш составляет около 3 дБ. В то же 
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время, как известно [86], энергетический проигрыш при оптимальном некоге- 
рентном приеме ортогональных в усиленном смысле сигналов по сравнению с 
оптимальным когерентным приемом противоположных сигналов (при использо- 
вании метода ФРМ) в той же области значений вероятности ошибок достигает 
3...4 ДБ. Таким образом, суммарный энергетический проигрыш рассмотренного 
неоптимального метола приема сигналов с ММС по сравнению с оптимальным 
когерентным приемом таких сигналов, сформированных квадратурным методом, 
составляет 6...7 ДБ. 


5.3.2. Прием сигналов, сформированных прямым методом 


Главное отличие таких сигналов от сигналов, сформированных 
квадратурным методом, заключается в том, что при смене любого 
[-го символа 4,0 на противоположный начальная фаза колебания 
на произвольном А-м интервале |^Т, (А+1)Т] изменяется на л, 
если ^>[. Это непосредственно следует из выражения (2.32) и ил- 
люстрируется рис. 5.3,6. 

Представляя сигнал в (2.32) аналогично (2.30) в виде суммы 
квадратурных составляющих, легко убедиться, что отмеченное не- 
ограниченное последействие, связанное с заменой любого инфор- 
мационного символа на противоположный, имеет место и в экви- 
валентных последовательностях иИ1ъ({), из.(Р), соответствующих 
данной последовательности символов 4,®). Действительно, из 
(2.32) для произвольного интервала [®Т, (Е-+1)Т] 


у (1) = А, соѕ [®% 5 (01= у (9) + у, (0), 


6—1 
49 ПЕ (ЕП (ИЯ р. 
где Е (2) от Е; Ер о 21 а го Р; 


у: (= А, иь (0) ѕіп (лі/2 Т) зп о, Е; 
у (Г) = Аки». (0) соѕ (л И2Т) соѕ в, Е. (5.35) 


При этом, очевидно, передаваемая последовательность элементов 
исходного сообщения и({?) связана с эквивалентными последова- 
тельностями и» (і) и иг» (і) соотношением и (і) = — и. (і) иг» (і), при- 
чем и›»(ї) =соѕ Ёһ. В зависимости от ранее переданных символов 
сообщения начальная фаза колебания у(Ё) в (5.35) к началу А-го 
интервала может принимать любые значения, кратные л/2. При 
этом & принимает значения 0 или л. Замена любого информаци- 
онного символа 4,“) противоположным приводит к смене знака 
одной последовательности й; (#) или из.(Р) на данном К-м интер- 
вале времени, а также смене знака обеих последовательностей на 
всех последующих интервалах (рис. 5.4). Таким образом, при 
формировании сигналов с ММС прямым методом эквивалентные 
последовательности и1ь({) и иг» ({) не являются независимыми. 
Поэтому при построении алгоритма оптимального приема, вообще 
говоря, необходимо предусмотреть обработку непосредственно по- 
следовательности у(і), а не раздельную обработку каждой квад- 
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и Рис. 5.4. Последователь- 
ность и(/) и эквивалент- 
ные последовательнос- 


ти (1) и и»ә(2): 

Г І —— — форма шь( и 

-1 и.(!), соответствующая 

последовательности и (і) 

при смене 4.(% на про- 
ТИВОПОЛОЖНЫЙ 


11и 


ратурной составляющей, как это делалось при приеме сигналов 
с ММС, сформированных квадратурным методом. 


Будем по-прежнему рассматривать поэлементный прием, но с 
учетом отмеченной взаимной зависимости начальных фаз переда- 
ваемых сигналов, решение о любом переданном символе 4,® бу- 
дем принимать, анализируя последовательность у (#) как на ин- 
тервале [АТ, (А+1)Т7], так и на всех предыдущих и последующих 
интервалах. При этом, как и ранее, для оценки потенциальных 
возможностей метода модуляции будем полагать начальную фазу 
Е(ЕТ) сигнала на интервале [АТ, (А+1) Т] известной точно. Как 
видно из (5.35) и рис. 5.3,6, в зависимости от ранее переданных 
символов 4,0—1), 218—2), ... Е(ЕТ) может принимать значения 0 или 
л для четных номеров А и л/2 или —л/2 для нечетных К. Точное 
знание начальной фазы, таким образом, может иметь место, нап- 
ример, при использовании обратной связи по решению и правиль- 
ном определении всех предыдущих переданных символов [35]. Во 
всяком случае, в условиях точно известной начальной фазы # (АГ) 
вся предыстория у(Т) уже учитывается путем задания значения 
= (АТ), так что анализ процесса х (і) на интервале [0, (Е—1)Т] не 
дает никакой информации о символе 4,®) (далее при рассмотре- 
нии общего случая случайной фазы Е(ЕТ) это утверждение будет 
доказано строго). | 


Прием символа 4,®) в условиях точно известной фазы (РТ). 
Функционал отношения правдоподобия, соответствующий конкрет- 
ной 9-й комбинации символов, переданных после рассматриваемо- 
го 4,0, и конкретному значению Ё начальной фазы &(ЕТ), имеет 
ВИД 


А08 (408+1), Фе, ..., 001—0), 5) = р/р, (5.36) 
где 
(Е о МТ 
ри) = ехр Е 000 а | | 
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а символ 4,а(Р) принимает значение | или — 1 на интервале времени 
[РТ, Ф-+ПТ] в соответствии с видом 4-й комбинации (р>^). 
Функция у,ё (№ 9) описывает последовательность у(Ё), соответст- 
вующую символу 2," (г=1, 2), значению Ё начальной фазы Е (ЕТ) 
и 9-й комбинации последующих М—А—1 символов 4,7) (р= + 
+1, Е-2, .., М—1). Усредняя числитель и знаменатель (5.36) по 
всем М=2М-— возможным комбинациям переданных символов 
1,4) (р>), получаем 


рік — 
Ле (Е) = 2н. ‚ Бі = У рф), (5.37) 
рь = 


Представление у,ё (К 4) зависит от того, каким является зна- 
чение 2: четным или нечетным. Так, для четных А=2[ из (5.35) 
для интервала '[21Т, (21+1)Т] легко найти 


Ут (1, 9) = А, соѕ [Е (2 /7)] соѕ (л) [соз (д И2Т) соѕ оѓ — 
— 4020 эп (лИ2Т) ѕіп 0,4], 1= 0, 1,2... (5.38) 
При этом на следующем (6+1) -м интервале [(2/-+1)7, (21+2)Т] 
у (0, 9) = А, соѕ [5 (21Т)] 4020 соз (л 1) [202+ соѕ (лИ2 Т) х 
х соѕ 00 — $ (лі/2Т) ѕіп ой. (5.39) 


Аналогично для нечетного значения &=2/+1 на интервале [ (21+ 
+1)Т, (21-2)Т] из (5.35) следует 


Ут (1, 9) = А, Ѕіп [Е (217 +Т)] соѕ (п 1) [402:+0 х 
х соѕ (лі/2 Т) соѕз оѓ — ѕіп (л//2Т) чп 0,1], (5.40) 
причем на (Ё-+1)-м интервале [| (21+2)Т, (21+3)Т] 
Ут: (0, 9) = А, чт [Е (21Т-Т)] соз (1л) 42 х 
х [с0$ (п И2Т) соѕ в, 15—42?) зіп (лИ2Т) ѕіп в В. (5.41) 


Рассмотрим прежде всего случай четных /. Из (5.37) с учетом 
(5.38) и (5.39) имеем 


— М (21--1)Т 
р? = ех 2 Ао соѕ [2 (21Т)] соѕ {х і (5) 
Ро 45 ЕТ соз (1) | х(0 соз (#5) х 
(2141) Т 
Х с0$ 0, 1 420 а соѕ [8 (21Т)] соѕ (/л) { Ох 
0 


21Т 
х ѕіп (25) зіп о Е +- 9020) 021+1) а соѕ [& (21Т)] соѕ(/л) х 
0 


(214-2)Т лі 24, 
х | х (0) соѕ 9 с0$ @0101— 0020) 2—0 соѕ [Е (21Т)] х 
(ит 2Т № 


| (214+2)Т кі МТ 
х соѕ (іл) | х (Ё) ѕіп (27 зло, + = — | х (0) 0, (0, 9) & | = 
(арт 2Т № (21-2) 

— рр. рр, 2+2] Бин, ‚ №] (5.42) 
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где Да, 12° 1+1 зависит лишь от ранее (до 4,®)) переданных симво- 
лов сообщения: 


ПП = ехр [5 соѕ [2 (2/Т)] соѕ(/ л) х 


(214+1)7 лі 
х [ х() соѕ 27) 03 о Е |, (5.43) 
21Т 2Т 
а Әр 6125 2+21 и Бе 2 М] являются результатами анализа входно- 
го процесса х({) на интервале [2/7, (21+2)Т] и {(2/-+1)Т, МТ| со- 
ответственно. При этом „12 2+2] зависит лишь от предшествую- 
щих символов и рассматриваемого символа 4,(20: 


21.2121 = ехр |4 6. соѕ [Е (21Т)] соѕ (/л) х 
+0 


(21-2) (лі \ 
| х (0 яп | — п 0, а (5.44) 
21т 2Т | 
Преобразуем последний сомножитель (5.42): 
_ М 
рр ‚№] — У ехр | агН ) тА х 


9=1 0 


(21--2)Т лі 
Х соѕ [5 (21Т)] соѕ (м) | х (0) соѕ (27) соѕ 0,10 +- 


(21+1)Т 
9 МТ | 
На 048694. (5.45) 
0 (2/--2)Т 


Среди всех последовательностей уе (Ъ д) на интервале [(21--2)Т, 
МТ] выделим группы последовательностей у, (Ь 9| 4127) и 
Ит (Ь 9| 4220), соответствующие передаваемым на интервале 
[(21-1)Т, (21+2)Т] символам 4120 =1 и 2:290) =—1. Очевидно, 
каждой из у, (№ 9|412Н0) `(4=1, 2, .., М/2) соответствует проти- 
воположная по знаку последовательность 0, (і, 9|4:0+)) (д= 
= (М/2) +1, (М/2) +2, ..., М). Действительно, как было показано 
(рис. 5.3,6), замена символа 4,2 на противоположный приводит 
к смене знака всей последовательности сигналов, соответствую- 
щих последующим информационным символам. С учетом этого пе- 


5.45): 
репишем ( 9) мө 


Бру, м = У ехр СЕ гэе соѕ [& (21Т)] х 


9=1 


(21-2)Т в 
х соѕ (/л) | х (1) соѕ Э соѕ 00 24? +- 
(арт \ 
2 хи (6 аа) & | + 
№ (әрә)т 


+- ехр [4 =. соѕ [Е (21Т)] х 
0 


220 


(21--2)Т ДЇ 
х соѕ (Іл) {| х (й соѕ (27) СОЅ 00 #07 — 
(9141)Т 2Т 


МТ . 
—2 | ара, аја) а| | 
о (21-2)Т 


Кроме того, на интервале [ (21+ 1)Т, МТ] 
у (К 100110) = 4020 у (0, |4010). 


Тогда окончательно 


М/2 
Рүріні.м = у св |4 = (А, соз [Е (21Т)рх 
91 0 


(21--2)Т хі 
х соѕ (л) | х (Ё) соѕ 9 соѕ 00 140 -- 
(2141)7 2Т 


(21-2)Т 

Поскольку сһ (—х) =сһ (х), из (5.46) следует, что Ба? №1 не за: 
висит от значения информационного символа 4,20. Кроме того, 
поскольку при замене значения &(21Т) (0 вместо л или наоборот) 
изменяется лишь знак соѕ[ (2/7)] и колебания у (К 9|4;0' +0), 


Рё, М1 не зависит и от значения & (21Т). Обозначим бв „21+ М1 = 
= Рон №1, Тогда, учитывая (5.42) — (5.44), из (5.37) получаем 


А) (2) — рН" 2121 р} 214-2] — 


= ехр | — та. 421 соѕ [2 (21Т)] соѕ (/л) х 


МТ 
+ [хоз (0, 410210) 4 | | (5.46) 


х и х (0) зіп (55) зіп, |. (5.47) 
2іТ 2 т) 


Следовательно, искомый алгоритм оптимального поэлементно- 
го приема имеет вид: 
регистрируется символ 4,29, если 


(21+2)7 лу. 
4020 соѕ [2 (21Т)] соѕ (1л) | х (0) зіп 27) зіп о, #0. (5.48) 
ІТ 


Аналогично легко показать, что алгоритм оптимального поэле- 
ментного приема при принятии решения о символе 4,(2!+), пере- 
данном на интервале времени [(21+1)Т, (21+2)Т], имеет вид: 

регистрируется символ 4,2), если 


, (2143)Т лЁ“ 
44211) т [$ (217 + Т)] соѕ (1л) { х (0 соѕ Э соѕ 0020? >> 0. 
(ЕТ 2Т 
(5.49) 


Заметим, что функции ѕіп (лі/2Т) и соѕ (лі/2Т) на границах интер- 
вала интегрирования соответственно в (5.48) и (5.49) обраща- 
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ются в нуль, причем длительность интервала равна половине пе- 
риода каждой из этих функций. В середине интервала интегри- 
рования в (5.48) имеем ѕіп[ (л/27) (21+ 1)Т] =соз (м). Аналогич- 
но для (5.49) соз[(л/2Т) (21-2) Т| =—соз (м). Тогда алгоритмы 
(5.48) и (5.49) можно представить соответственно в форме 


(Лі 
п | — 
вт) 
002141) іп [8 (2177) [ х(0 |соз (5) 
(рт 2Т 
Таким образом, алгоритм оптимального когерентного приема 
сигналов с ММС, сформированных прямым методом, при точно 
известном значении фазы Ё (АТ) по существу совпадает с алгорит- 
мом оптимального когерентного приема сигналов с ММС, сформи- 
рованных квадратурным методом. В обоих случаях решения о пе- 
реданных символах принимаются на основании анализа соответ- 
ствующих квадратурных составляющих процесса х({), причем дли- 
тельность интервала анализа не превышает 27. Как следует из 
(5.50) и (5.51), при приеме не требуется знания того, каков по- 
рядковый номер А принимаемого в данный момент информаци- 
онного символа: четный (21) или нечетный (21-1). Фактически 
необходимо лишь определить моменты равенства нулю значений 
низкочастотных квадратурных составляющих полезного сигнала и 
синхронизировать с ними моменты начала и окончания интегри- 
рования. 
Аналогично (5.32), используя метод выделения низкочастотных 
квадратурных составляющих процесса х(Ё), представим получен- 
ные алгоритмы: 


(212 )Т 
000 соѕ [5 (21Т)] { (0) 
21т 
(214+3)Т 


т 00 НЕ 0; (5.50) 


с0$ 00 ЕЕ < 0. (5.51) 


(214-2)Т А ді 
42 соѕ [2 (21Т)] ({ А, (0 мт (57 )|4<0; (5.52) 
т 2Т 
, (21-3) Т ді 
1+1) ут [8(217 Т) {А (0) | соз т. 01 << 0. (5.53) 
(2141)Т 2Т 


Реализация этих алгоритмов аналогична реализации (5.32), а 
вероятность ошибочного приема, очевидно, совпадает с вероят- 
ностью ошибок при приеме противоположных сигналов при тех 
же средней мощности сигнала и скорости передачи информации. 
Следует, однако, помнить, что полученные алгоритмы (5.48) — 
(5.53) предполагают точное знание начальной фазы Ё (АТ), что 
возможно лишь при наличии информации о ранее переданных ин- 
формационных символах. Но, во-первых, при принятии решений 
об этих символах возможны ошибки и, во-вторых, любая реали- 
зация когерентного приема сопровождается неоднозначностью в 
определении начальной фазы анализируемого полезного сигнала. 
Это приводит к тому, что в реальных условиях начальная фаза 
(АТ) оказывается известной лишь с точностью до ял, поэтому ал- 
горитм когерентного приема сигналов с ММС необходимо оптими- 
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зировать при равновероятных (и неизвестных при приеме) значе- 
ниях Ё(АТ), равных 0 или л при А=2[ и +л/2 при А=21+1 (= 
=0, 1,2,. 


Прием. ‘символа 4,®) в условиях, когда фаза Е(АЁТ) известна с 
точностью до л. Функционал отношения правдоподобия, соответ- 
ствующий 4-й комбинации последующих и і-й комбинации предше- 
ствующих рассматриваемому 4,® символов, а также значению Ё 
начальной фазы & (АТ), имеет вид 

к) (00) Да #—1) (+ (+2) (№1 — ре к 

А5) (40, а0), ... 08—10), ЧТО, РЭ, ..., АО, 5) = р 0, 
(5.54) 
где 


2 МТ 
О = = ехр | {ху {, 9) а (5.55) 


0 


Функция у, (1,19) описывает последовательность иу({), соответст- 
вующую символу 4, (г=1, 2), і-й и 4-й комбинациям соответст- 
венно предшествующих и последующих символов и значению Ё 
начальной фазы &(АТ). Усредняя числитель и знаменатель (5.55) 
по всем возможным комбинациям упомянутых предшествующих и 
последующих символов, а также по обоим возможным значениям 
фазы Ё (АТ), получаем 


Лб = 2)/р®, (5.56) 
где 2” = 2 Пі; рр’ => Бе); Р = У Ри). 


(4) 
Рассмотрим подробно случай приема символа 1,00, При этом из 
(5.55) с учетом :(5.42) и (5.46) имеем 


Т 
Бер = ехр 2 "( хи й | [21.2141] рр. 1+1 урн, м 
іг № д 50 ғ , 
(5.57) 


где функция и: (Ь Г) описывает не зависящий от символа 4,2% от- 
резок функции ухгЕ (/, Ь 4) на интервале [0,217]. 
Усредним (5.57) по всем значениям {: 
пра резни рН. м [21.2121 ь, (5.58) 
где 
І. 


— о 21Т | 
Р;= У) ехр | | х (1 у (Ь да | 


і] 


Заметим, что при точно известном значении фазы Ё(21Т) и учете 
(5.58) усредненный функционал отношения правдоподобия 


| ‚м М 1, 1, 

2 (Е) = Бр, 1/0}: 1_ = р 214-21, Пр 21+2], 

что совпадает с (5.47). Таким образом, при точно известном зна- 

чении Ё (2/Т) анализ х(/) на интервале [0,217] действительно не 
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дает какой-либо полезной информации при принятии решения о 
символе 4,020. 

Вернемся к приему при случайном значении Е (2/7). Обратим- 
ся к величине Баев (5.58). Функция уе (Ь Г) под знаком интегра- 
ла в Бе описывает все возможные (і= 1, 2, ..., І) последователь- 
ности сигналов, соответствующие различным чередованиям сим- 
волов 4,(°), 4,0), ..., 4,2 и определенному значению фазы ? (21Т). 
Каждая из этих последовательностей соответствует одному из всех 
возможных [.=22Г! чередований символов 4,0), 2,(1), ..., 4,27?) на 
интервале [0, (21—1)Т] и определенному символу 4,2!) (Е) на ин- 
тервале [(2/—1) Т, 21Т], обеспечивающему рассматриваемое значе- 
ние фазы #(2/Т). Разделим эти последовательности на две груп- 
пы, включающие по [/2 последовательностей уё(Ь |4,02) (Е)) 
(1=1, 2, ..., Ш?) и у (Ё, 12,010 (Е)) (1=1/2+1, ..., Г), соответст- 
вующих символу 1,21-0(Е) и противоположному символу 2,021—) (Ё). 
При этом вид ув (Ё 1) на интервале [0, (2/—1)Т|, очевидно, не за- 
висит от значения #(2/Т). 

Представим 7% (і, 1) на интервале [(2/—1) Т, 2Т] аналогич- 
о (5.39): 


и (В 1) = А, соѕ 8 #4. 021—0 (©) = (2 1Т-+Т)+ 
+8 (21Т—Т)] = — А, 401—0 (& соз (Гл) со5[0, + 
а? О (Е) лі Т] за [Е (21Т-—Т). 


Учитывая, что из (5.35) #(217—Т) =Е (217) — (л/2) 4,0-0 (=), полу- 
чаем для интервала [ (21—1)Т, 217] 
у (2, 0) = А, соѕ (Гл) соѕ [5 (21Т)] [соѕ (п И2Т) х 
х соѕ @1— 002"—1) (Е) ѕіп (пИ2Т) яп ой]. 


Тогда выражение для Оё запишется так: 


Гь = ехр Еч соѕ (Г л) соѕ [Е (21Т)] т х (1 соѕ (27 л! ) созо, ДЕ 
\ № (21—1)Т 2Т 
х (ер  – 2А 0021—10) (Е) соѕ (Гл) соѕ [Е (21Т)] И х (Ё) ѕіп (27) х 
№ (211)7 2 


Г12 
х зто, а У, ехр 


Г (21--1)Т 
1—1 М 


«у, 04 |+ 


0 


+ ехр [= 22074810 (Ё) соѕ ([л) соѕ [Е (21Т)] х 


И а ө ЛЇ ө +} У 
х х (Ё ѕіп (25) ѕіп 00 | х 
(21—1)Т 2Т 1=[./2 
—1)т 


о (21 
х ехр 1 | хи (2, 0) 1). (5.59) 
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При смене значения #(2/Т), равного 0 или я, изменяется знак 
величины с0$[&(21Т)] в (5.59), однако при этом заменяются. на 
противоположные и знака символов 4,271 (Ё), 4,1-0 (Е). Кроме 
того, на интервале [0, (21—1) Т] последовательности уё(Ь і) = 
=у(, і) не зависят от значения фазы Е (2/7). Поэтому выражение 
в фигурных скобках (5.59) не зависит от Ё(2/Т). Напомним, что 
это выражение не зависит и от символа 4,20. С учетом этого пред- 
ставим (5.59) в виде 

Р; = РЕГ 1.21 [00.21-11 , (5.60) 


где 
од 21Т 
ӘЮү21—1.21 = ехр [= соѕ (1л) соѕ [5 (217) { х 
" № (21—1)7 
| Лі 
у — а 
х со |5) 0$ 0, # 4 , 
а через 50192-11 обозначено выражение в фигурных скобках (5.59). 
Подставляя (5.60) в (5.58) и учитывая (5.43), имеем 
рр рр ре. 01. 1+2] , (5.61) 
где 
рр", ,2142] _ = р, 21 речи = 


94 (21+1)Т 
о. соѕ (Гл) со [Е (21Т] | х (0 х 


(21—1)Т 


лі 
Х соѕ ЕЭ С0$ 0, ій | (5.62) 


= ер [24 


_ Усредним (5.61) по возможным значениям 5(217), равным 0 
ИЛИ Л. Тогда из (5.56) | 


АР = = (010. м + рі, мур + Бо) — 
= (ри! 212] рё” ‚21--2] 4 0121-1. 21+11 ре (рт, 21 
х 21. 21-21 + р21—1,21+1] рі 21) | 5.63) 
Подставим (5.44) и (5.62) в (5.63): 


_ рт. 2 
А) = СВ 240. соѕ (л 1) {| х (0 соѕ (т) с0$ 00 #0 — 
| № | (21—1)7 2Т/ Я 


(21--2)Т 
— 4020) | х (Ё) яп 2) ѕіп о, &й ] сһ Е 
2Т 


ІТ № 
(214-1)Т ді 
х соѕ ([ л\ | х ({) соѕ 57) с0$ 00 #0? — 


21—07 


Е! \2 | | 
8—45 225 


21 27 л : 
— 100 (В Уп (22) Ут 0, ии) (5.64) 


Алгоритм оптимального приема предусматривает сравнение 
гиперболических функций в числителе и знаменателе (5.64), что 
с учетом свойств сһ (х) сводится к сравнению модулей аргументов 
этих функций. Тогда алгоритм оптимального приема символа 
4,120 (г= 1, 2) 

(21+-2)Т 


(214-1)Т 
х (Ё) соѕ ЕЭ соѕ 00 Ма” { х (х 
(21-1) 2Т 21Т 
, ; , (21--1)Т 
х $1 Э ЯП ©) ш > х (Ё) соѕ т) х 


Оу, 
х соѕ в, К — 0020 


х (2) ѕіп ЕЗ ѕіп ©, 4 


21Т 


или, переходя к квадратам величин под знаком модулей, 
21--2)Т 


о (21-1) т хі ( 
021) е х (1) соѕ ЕЭ с0$ 0 ЕЕ „1. хх 
х ѕіп 2) т 000 < 0. (5.65) 


Аналогично легко показать, что алгоритм оптимального при- 
ема символа 4,2 в рассматриваемых условиях 
(21-2) Т улл. (21-63)Т 
06" |5 ѕіп ©, а? х (ӯ х 
21 2Т (2141)Т 


х со (57) соѕ о, #0 << 0. (5.66) 


Как видно из (5.65) и (5.66), задача оптимального приема сво- 
дится к принятию решений о значениях функций и1ь({) и и» (1) 
на интервале [А7, (А+-1) Т], а затем к определению знака произ- 
ведения этих значений. Полученные алгоритмы совпадают с ре- 


зультатами [8]. 
При обработке х({) с выделением низкочастотных квадратур- 


ных составляющих алгоритмы приобретают ВИД 


(21+1)Т (21--2)Т 
420 Але (0 соз ЕЭ # {А (эт 55) 010; (5.67) 
(2121)Т 2Т 21 2Т 
(21--2)Т \ (21--3)Т 
азн р А, (д зіп 27 а А, (0) соз ЕЭ @ <0. 
ІТ 2 (21--1)7Т 2Т 


(5.68) 


Структурная схема устройства, реализующего алгоритм (5.67), 
(5.68), приведена на рис. 5.5, где устройства задержки ЛЗ(Т) 
обеспечивают задержку результатов интегрирования на время Г, 
а устройство сравнения УС в соответствии с полученными алго- 
ритмами поочередно анализирует знаки подаваемых на его вход 
величин. Заметим, что в колебаниях Ахс(Р) и А»-(Т) содержится 
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Выход 


Рис. 5.5. Структурная схема устройства обработки сигналов с ММС 


необходимая информация для нахождения моментов ‘начала и 
окончания интегрирования в обоих каналах на каждом цикле ра- 
боты устройства. Фаза колебания соѕ (лі/2Т) определяется лишь 
с точностью до л, однако это эквивалентно знанию с точностью до 
л фазы колебания соѕ оо Ё (что также имеет место). Последнее не 
сказывается на работе устройства, исключая, разумеется, сам мо- 
мент случайного изменения на л фазы колебания соѕ оѓ. Дейст- 
вительно такое изменение фазы приводит к изменению знака од- 
новременно каждого из интегралов в (5.67), (5.68), что не нару- 
шает знака неравенств. 

Рассмотрим помехоустойчивость приема по схеме рис. 5.5. Оче- 
видно, что ошибочное решение будет принято тогда, когда либо 
знак функции и!.(Г) определен неверно, а знак и2ь(1) — правиль- 
но, либо когда, наоборот, ошибочно измерен знак #2» (1). Вероят- 
ность каждой из этих двух ситуаций равна вероятности ошибок 
при приеме противоположных сигналов, имеющих длительность 
2Т, но вдвое меньшую, чем сигнал с ММС, среднюю мощность. 
Поэтому искомая вероятность ошибок примерно равна удвоенно- 
му значению вероятности ошибок при приеме противоположных 
сигналов и, следовательно, совпадает с вероятностью ошибочного 
приема сигналов < ФРМ при тех же средней мощности сигнала и 
скорости передачи информации, что и в системе с ММС. 

Таким образом, помехоустойчивость оптимального когерент- 
ного приема сигналов с ММС, сформированных прямым методом, 
в реальных условиях наличия случайных скачков фазы опорных 
колебаний совпадает с помехоустойчивостью приема сигналов є 
ММС, сформированных квадратурным методом. Метод формирова- 
ния сигналов необходимо выбирать с учетом особенностей исполь- 
зуемого метода фазовой синхронизации в приемном устройстве. 
Например, при использовании системы синхронизации, рассмотрен- 
ной в [110], формируемые опорные колебания, соответствующие 
квадратурным составляющим «<игнала  с0$(лИ/2Т)с03 оѓ . и 
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и ѕіп (лё/2Т) $1 оо, могут содержать случайные скачки фазы высо- 
кочастотного колебания на л, причем независимо в каждой из со- 
ставляющих. В этих условиях алгоритмы (5.65), (5.66) приема 
сигналов, сформированных прямым методом, не могут быть реали- 
зованы, в то время как прием сигналов, сформированных квадра- 
турным методом, легко реализуется на основе использования ал- 
горитма (5.32) в каждом из квадратурных каналов. Заметим, что 
необходимое при этом перекодирование передаваемых символов 
с переходом к ФРМ по каждому из квадратурных каналов по су- 
ществу не приводит к сколько-нибудь ощутимому усложнению уст- 
ройств передачи и приема. 

В заключение отметим, что в общем случае использования ЧМ 
сигналов < непрерывной фазой вида (2.33) оптимальный интервал 
анализа х({т) может превышать значение 87. Однако, как показа- 
но в [119], такое увеличение интервала анализа не приводит к су- 
щественному росту помехоустойчивости приема. Так, при выборе 
й—0,715 переход к интервалу анализа 57 вместо ЗТ, существен- 
но усложняющий реализацию приемника, обеспечивает энергети- 
ческий выигрыш всего около 0,2 дБ. Что же касается выбора й= 
—0,715 вместо й= 0,5, то такое изменение индекса частотной мо- 
дуляции также не приводит к существенному энергетическому вы- 
игрышу по сравнению < рассмотренным методом оптимального ко- 
герентного приема сигналов с ММС (выигрыш оказывается около 
1 дБ). Интересно лишь отметить, что при оптимальном когерент- 
ном приеме сигналов с ЧМНФ в случае й= 0,715 и длительности 
интервала анализа не менее 37 помехоустойчивость приема оказы- 
вается несколько выше, чем при оптимальном когерентном приеме 
противоположных сигналов. 


5.4. СРАВНЕНИЕ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТИ ПРИЕМА СИГНАЛОВ, 
СФОРМИРОВАННЫХ НА ОСНОВЕ АМПЛИТУДНЫХ И ФАЗОВЫХ 
МЕТОДОВ ОГРАНИЧЕНИЯ ПОЛОСЫ 


Такое сравнение проведем прежде всего применительно к по- 
элементной когерентной обработке независимых сигналов длитель- 
ностью Т. При этом рассмотрим помехоустойчивость приема как 
при фиксированной средней мощности излучаемых колебаний, так 
и при фиксированной пиковой мощности радиопередатчика. 

В первом случае при оптимальных методах обработки, как сле- 
дует из $ 4.1 и табл. 5.1, помехоустойчивость приема сигналов, 
сформированных на основе амплитудных методов ограничения по- 
лосы, оказывается выше, и энергетический выигрыш по отношению 
к сигналам, рассмотренным в $ 5.1, составляет около 2...3 ДБ. 
Заметим, что спектральные характеристики (ширина занимаемой 
полосы частот ЛЁ; и скорость спада уровня внеполосных излуче- 
ний) у тех и других сигналов (см. $ 2.5 и 2.6) достаточно близки 
и в связи с этим в условиях, когда сохраняется неизменной сред- 
няя мощность излучаемых колебаний, предпочтительными В смы- 
сле удельных затрат полосы Ве и энергетических затрат Ве оказы- 
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ваются сигналы, сформированные на основе амплитудных методов 
ограничения полосы. 

При фиксированной пиковой мощности амплитудные методы, 
наоборот, оказываются менее эффективными, чем фазовые. Как 
следует из табл. 4.1 и 5.1, применение сигналов, сформированных 
на основе амплитудных методов, приводит к энергетическому про- 
игрышу около 1 дБ по сравнению с сигналами, рассмотренными 
в $ 5.1. 

Высокой помехоустойчивостью приема в таких условиях об- 
ладают и зависимые сигналы длительностью Т. Такие сигналы, 
сформированные на основе как амплитудных, так и фазовых ме- 
тодов ограничения полосы, обеспечивают практически такую же 
помехоустойчивость приема, что и эквивалентные независимые 
сигналы длительностью Т. Отметим, что указанные зависимые сиг- 
налы обладают значительно лучшими спектральными характери- 
стиками. При фиксированной средней мощности излучаемых коле- 
баний, как и для независимых сигналов длительностью Т, более 
эффективны с точки зрения удельных энергетических затрат Ве 
амплитудные методы ограничения полосы. С другой стороны, при 
фиксированной пиковой мощности эффективность фазовых мето- 
дов оказывается несколько выше (см. рис. 5.2 и 4.5,6). 

Сравним помехоустойчивость приема 4-позиционных сигналов 
длительностью 2Г при фиксированной средней мощности излуча- 
емых колебаний. Как для биортогональных ($ 2.2), так и для ор- 
тогональных сигналов, сформированных на основе фазовых мето- 
дов ограничения полосы (например, при треугольном законе из- 
менения фазы), при больших значениях отношения сигнал-шум 
(и >5) эквивалентная вероятность ошибок рт)/109ә т при их при- 
еме оказывается примерно одинаковой. В то же время при фик- 
сированной пиковой мощности сигналы, сформированные с по- 
мощью амплитудных методов ограничения полосы, обеспечивают 
меньшую помехоустойчивость приема, что связано с уменьшением 
энергии излучаемых колебаний. 

Анализируя эффективность обработки независимых сигналов 
длительностью пГ, например, с огибающей вида ѕіп х/х, необходи- 
мо отметить, что, как следует из результатов п. 4.3.6, модифици- 
рованный алгоритм Витерби позволяет реализовать практически 
потенциальную помехоустойчивость, совпадающую с помехоустой- 
чивостью приема классических ФМ сигналов с той же энергией. 
Такая же вероятность ошибок имеет место и при использовании 
сигналов с ММС (см. п. 5.3.2). 

Однако при этом следует иметь в виду, что как для сигналов 
с огибающей вида ѕіп х/х, так и для сигналов с ММС требуются 
достаточно сложные алгоритмы обработки и, соответственно уст- 
ройства демодуляции. К тому же недостатком сигналов с огиба- 
ющей вида ѕіпх/х является большой коэффициент амплитудной 
модуляции. С учетом этого могут оказаться предпочтительными за- 
висимые сигналы длительностью Т и яТ, для которых алгоритмы 
приема оказываются значительно проще. 
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ГЛАВА 6 


ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ, СФОРМИРОВАННЫХ НА ОСНОВЕ 
АМПЛИТУДНО-ФАЗОВЫХ МЕТОДОВ ОГРАНИЧЕНИЯ 
ПОЛОСЫ 


6.1. АЛГОРИТМЫ ПРИЕМА 


Наибольшее применение в классе сигналов, сформированных на 
основе амплитудно-фазовых методов ограничения полосы, нашли 
независимые сигналы длительностью ИТ [51, 54, 56, 73]. Как от- 
мечалось в гл. 1, минимальную вероятность ошибочного приема 
обеспечивает лишь прием всего сообщения «в целом». Однако при 
п№ 1 большое число возможных форм принимаемых сигналов прак- 
тически не позволяет реализовать оптимальное устройство обра- 
ботки. 

Среди независимых сигналов длительностью ИГ, сформирован- 
ных на основе амплитудно-фазовых методов ограничения полосы, 
практический интерес представляют ЧМ сигналы, у которых уро- 
вень амплитудной модуляции значительно ниже, чем у эквива- 
лентных ФМ сигналов при прочих равных условиях. В этом слу- 
чае при формировании исходных классических ЧМ сигналов обыч- 
но обеспечивается неразрывность колебания в моменты перехода с 
одной частоты на другую, что приводит к отсутствию скачков фа- 
зы и в результирующем сигнале. В этих условиях на длительности 
сигнала ИТ наблюдается фиксированное число форм излучаемых 
колебаний, зависящих от сочетания ряда предшествующих инфор- 
мационных символов, число которых определяется временем па- 
мяти канала Т», и ряда последующих символов, попадающих в ин- 
тервал времени яТ. Достаточно сложные законы изменения фазы 
колебания в случайной последовательности ЧМ сигналов, как пра- 
вило, являются сдерживающим фактором при реализации эффек- 
тивных методов когерентной обработки. Это связано, с одной сто- 
роны, со сложностью построения устройств выделения когерентно- 
го колебания несущей частоты, а с другой — со сложностью уст- 
ройств синхронизации решающей схемы демодулятора. В ряде 
случаев неточности фазирования когерентного колебания и выбо- 
ра момента принятия решения приводят к энергетическим потерям, 
соизмеримым или даже превышающим потери, связанные с пере- 
ходом к некогерентным методам обработки. В этой связи рассмот- 
рим прежде всего именно алгоритмы некогерентной обработки сиг- 
налов длительностью пТ ($ 2.4), сформированных на основе ам- 
плитудно-фазовых методов ограничения полосы. 

На интервале анализа Г, при поэлементном приеме сигналов, 
имеющих длительность ИТ, в условиях межсимвольной интерферен- 
ции вид комплексной огибающей ус„(1, і, 9) излучаемого колеба- 
ния у,( 149) (см. п. 1.3.3) зависит от индексов г, і, 9. При этом 
индекс г совпадает с номером передаваемого в данный момент ин- 
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формационного символа (7= 1, 2,..., т), а индексы [и д зависят 
от чередования соответственно предыдущих и последующих «симво- 
лов, которые учитываются при обработке данного 7-го символа. 
При этом 


Уст (Ё, і, 9) = 8, (0) + У. (Е, і) Ус (6, 9), 


где 5. ({) — комплексная огибающая сигнала $,(!) длительностью 
пТ, соответствующего передаваемому информационному символу, 
а Уг—(1, і) и 0с+(2, 9) — комплексные огибающие результирующих 
колебаний, определяемых соответственно предыдущими и после- 
дующими передаваемыми информационными символами (меж- 
символьная помеха соответственно от предыдущих и последующих 
символов). 

Индексы Ги д могут быть представлены соответственно /- и 
()-разрядными т-ичными числами. Значение [ определяется па- 
мятью канала Т», а = (Т/Т) —1. Например, для последователь- 
ности двоичных информационных символов (т=2) вида ...1, — І, 
1, —1, —1, 400, 1, 1, —1, 1... при приеме сигнала у, ($, {, 4), соот- 
ветствующего символу 42,0%, числа і и 9, представленные в двоич- 
ном коде, для [—=4 и (0==3 имеют вид: і=0100; д= 110. 

Анализируемый процесс 


х (1 = Вех, (/) ехр(јо, 0), ОЕ ИТ, (6.1) 


где хе (Р) = рус ($, і, 9)ехр(ј ф) "с (Г); пс () — комплексная огиба- 
ющая аддитивной помехи и (і); ф — случайная начальная фаза. 
Функционал отношения правдоподобия 


1 27 . 
ехр 1 — с { [хе (1) — шус (6, 1, 9) ехр (] ф)1 4 
2№ 5 


А9 = (6.2) 


1 27 
ехр а ( |х (1) — и Усг (Ё, #, 9) ехр (] ва 

о 0 
В соответствии с критерием максимума отношения правдоподобия 
(см. п. 1.3.1) регистрируется [-й символ, если для всех г=[ 


Л. 95 1, Этот алгоритм после некоторых преобразований можно 
привести к виду 


ег Ф124 аре і 
акр [00-е в ва ер [1 Ве рх в, фх 
р) пт . 
хехр(—1 9) @ ехр | — | 0 0 Фа х 
00 


пТ 
хехр [№ Ве | х0, дека. (6.3) 
о д 


Полагая ф случайной величиной, равномерно распределенной 
на интервале [0,2], и усредняя числитель и знаменатель (6.3) по 
ф, получаем 
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(1, а) 
ера Тек р, (907, (0, 1, да| х 
№ 0 
о ар 9) 
н ано (а Тара, 
0 ло № 


х.(0) 0 (2, і, д) 


с0$ 9) 4. (6.4) 
Здесь 


Б 9 127 р 2 (1. 
Г — 9 | [Уст ( , Г, 9)| , 
| 0 


пт 
Ф, = ага | ду", Ь дад, г=1, 9, ‚т. 
0 


После вычисления интегралов в (6.4) имеем 


9 (1, а) оц У, 9) 
ыо 0) (е) 


9 819) 9 у, 9 
о |). 68 


где /о(х) — модифицированная функция Бесселя нулевого поряд- 
ка [98]; 


1 | 
у“. а) і 


пТ 

| (Ту , д) а) 

0 

Усредним (6.5) по неизвестным параметрам (в данном случае 


по ѓи 9) в предположении равной вероятности любого из возмож- 
ных значений Ги 9: 


т! т@ 22 Вб, а) др УС, 9) 
ор (8 
ры м 1 (м)? 


і=1 4=1 
ті т@ 9 з рё, а) 2.0 а) 

> у У ер |-— а 1% ( . (6.6) 
1 41 № № 


При неизвестном распределении параметров Ги 4, исходя из 
обобщенного критерия максимального правдоподобия [86], (6.5) 
приобретает вид 


9 а р(Е, 9) о (5 9) 
тах ер ен) Го Е > 
{1 а} № № 


218 (Ё. 9) 9 уб 9) 
> тах Гек | 2051) Г, (н), (6.7) 


{1,9} № № 
Необходимость учитывать энергии Е, 9 при различных г, & 9 
усложняет реализацию алгоритмов (6.6) и (6.7). Однако, когда сфор- 
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мированные колебания соответствуют прохождению классических 
ЧМ сигналов через полосовой фильтр (см. $ 2.4), порядок которо- 
го не превышает 2...4 и АРьГ=1|...9 при АЁыыТ=1/2 .. 1, коэф- 
фициент амплитудной модуляции, вызываемой межсимвольной ин- 
терференцией, оказывается достаточно малым, хотя фазовая \мо- 
дуляция при этом существенна. В этих условиях можно положить 
Е, 9) =сопѕі (7, і, 9), так что алгоритмы (6.6), (6.7) запишутся 
так: 


п т@ ы ті т@ 2иУС,. а) 
Я (2-1 >59 „(20 ) (6.8) 
і=1 9—1 1—1 (= 
2. (4, 9) 9 у.а 
тах КЕ) > тах (2) (6.9) 
(2,9) № (2,9) № 


В дальнейшем при вычислении вероятностей ошибочного при- 
ема различие энергии приходящих сигналов будет учтено, так что 
условие Е, 9) = сопѕі (г, і, д) относится лишь к алгоритму приема 
(структуре устройства обработки сигналов). 

Учитывая монотонность функции /о(х), алгоритм (6.9) приво- 
дится к виду | 

тах [/( 0] > тах [У 3]. = (6.10 
{2,9} (1, 9) 

Для упрощения реализации алгоритма (6.8) разложим функции 
1,(х) в степенной ряд и учтем лишь первые два члена этого разло- 
жения: 


ті т@ . ті тб. . 
уу ир Уу У [И 9р, (6.1) 
і=1 9=1 {=1 9=1 


Следует отметить, что при малых отношениях сигнал-шум, ког- 
да различие алгоритмов (6.11) и (6.8) особенно нежелательно, оба 
алгоритма практически эквивалентны. В то же время при боль- 
ших отношениях сигнал-шум алгоритм (6.11) отличается от (6.8). 
Однако при этом сами значения вероятностей ошибочного приема 
достаточно малы, так что различие (6.11) и (6.8) по существу не 
приводит к значительному снижению эффективности обработки. 


Представляет интерес рассмотреть подоптимальные методы обработки сиг- 
налов длительностью ПТ, в частности, для случая, когда алгоритм рассчитан на 
прием классических ЧМ или ФМ сигналов. Алгоритм некогерентного приема в 
таких условиях имеет вид: 

регистрируется [-й символ, если 


Ум > И Г г, 11, 2,.., т, (6.12) 
где У, = —- | 1) 50 (рай; 9 (1) — комплексная огибающая классичес- 


ких ЧМ или ФМ сигналов 50'({). Таким образом, в данном случае полезные 
сигналы, приходящие на вход демодулятора, отличаются от ожидаемых. 


При обработке сигналов в условиях межсимвольной интерфе- 
ренции, как уже отмечалось, использование информации о пре- 
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дыдущих принятых символах позволяет повысить достоверность 
приема. В п. 1.3.4 был рассмотрен алгоритм обработки сигналов 
при наличии обратной связи по решению с усреднением по всем 
неизвестным последующим символам. Такое усреднение сущест- 
венно усложняет реализацию приемного устройства, поэтому рас- 
смотрим алгоритм обработки сигналов с обратной связью по ре- 
шению в предположении, что ожидаемый полезный сигнал явля- 
ется суммой сигнала длительностью пТ, соответствующего пере- 
даваемому информационному символу, и межсимвольной помехи, 
вызываемой лишь предыдущими переданными символами: 
Иот(0, 1) = 8 (1) 4-0: (2, і). Такой подоптимальный алгоритм при- 
ема можно представить в виде 


Е: 
№ 0 К № 


), (6.13) 


4 


22 Е | оц у(0 
8) 
) Р { №, ом, 
пТ А 
{ху да 
0 

Заметим, что в данном случае значение индекса і по-прежнему 
определяется чередованием предыдущих информационных симво- 


лов, которые учитываются при обработке. 
Представим (6.13) в виде 


о [- 


где у (2, 12 а. ү 1 
2 0 Ст хэ Г 9 


о у) 2р2 В!) р И(0) орз Е(0) 

———— | ————— | ————— , (6,14 

А | №, № >11 № са. №0 ( 
Преобразуя (6.14) аналогично (6.11) получаем 

РР [РР 6, (6.15) 


где 6; =М (ЕР — Е). 

В условиях, рассмотренных при получении алгоритма (6.8), 
когда отличие Е! и ЕЁ, мало, заменим алгоритм (6.15) более 
простым в реализации алгоритмом поэлементного приема вида = 


[ИР — [2]. (6.16) 


Реализация рассмотренных алгоритмов обработки в основном 
предусматривает вычисление функции /,( 9) или И,®), которое мо- 
жно выполнить либо с помощью согласованных фильтров (с де- 
тектором огибающей на выходе), либо с помощью квадратурно- 
корреляционных устройств. Заметим, что 


пТ о Гат А 2) 1/2 
уно = [|1 ху, 6, да| +) 096 1 да| |, 
0 03 
1,2, т, (6.17) 


где й, (+, і, 9) — преобразование по Гильберту у, (1, {, 9). 
Алгоритм (6.6) можно реализовать на основе корреляторов 
или фильтров, согласованных с сигналами и ($, & 9). 
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6.2. ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ ПРИЕМА 


Рассмотрим прежде всего помєёхоустойчивость приема для слу- 
чая, когда в качестве алгоритма поэлементной обработки исполь- 
зуется близкий к оптимальному алгоритм приема (6.11). Для оп- 
ределения вероятности р(/, і, 9) ошибочного приема символа І 
(1==1, 2) при {-м и 9-м чередованиях соответственно предыдущих 
и последующих символов воспользуемся выражением р(/, і, 4) 
через характеристическую функцию \(и) квадратичной формы 
коррелированных нормальных случайных величин, входящих в 
(6.11) (см. приложение 4): 


Е ИИ: т) 4 
рф УР. аи (6.18) 


Используя результаты представления у; (и) через собственные зна- 
чения корреляционной матрицы случайных величин (приложе- 
ние 4), после соответствующих преобразований получаем 


; к 1 4и? 
РЬ = ео) +] |е (рат) х 
Х яп | р? т \ (1-6 442)! —ехр(— 12 Ке у; (и)) х 


х віп ін Іту (0) — ага | Прил Ш х 


і==1 


х (1—24, (0 | | =". (6.19) 


==] 


где 


5 5—1 Й 
1101—20 А; (0) (23а + 1) — 1101 —2ји А, (0) 
1—1 1 


Я (и) — | 
2и Па— 21 и; (0) 


іі 


№ (1) — собственные значения матрицы К/А; К; — нормированная 
корреляционная матрица гауссовских коррелированных случай- 
ных величин, входящих в (6.11); А — матрица квадратичной фор- 
мы случайных величин; 6 — размерность матрицы К;(2==21+%+2); 


Л: (Г) — собственные значения усеченной нормированной матри- 
цы К/А. 

Значение величины й?; определяется энергией Ё; приходящих 
полезных сигналов 5;(і) (для данного значения /): 


№ = р? ЕИМ, (6.20) 

пт 
где Е. | бы (0. 
| 0 
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Анализ помехоустойчивости приема в рассматриваемом случае 
проведем при условии Е =Ео, где значение Е, =А?.Т/2 соответ- 
ствует энергии классических ЧМ сигналов. 

Средние (по всем возможным чередованиям предыдущих / и 
последующих @ символов) вероятности ошибочного приема сим- 
вола можно вычислить по очевидной формуле 


1 20 
2 
рт ХУ РИ, ФР, 0 01 (6.21) 


В качестве примера частотно-избирательной цепи, формирующей спектр из- 
лучаемых колебаний, рассмотрим полосовой фильтр Баттерворта 2-го порядка 
при АЕфТ = 1 и А}«мГ=1. Учитывая, что для таких параметров сигналов и ха- 
рактеристик фильтра на интервале Т сосредоточено более 95% энергии сигна- 
ла $1(Р, интервал Та анализа сигналов выберем равным 7 (0 =0). При этом 
положим [==1, т. е. ограничим время памяти канала Ти значением Г. Зависи- 
мость (6.21) с учетом (6.19) приведена на рис. 6.1. На этом же рисунке при- 
ведена зависимость, соответствующая оптимальному некогерентному приему 
ортогональных в усиленном смысле ЧМ сигналов, энергия которых Во= ЕЁ. 


Практическая реализация алгоритма (6.11), как следует из 
$ 6.1, предполагает наличие двух каналов, соответствующих левой 
и правой частям этого неравенства. Каждый канал включает в себя 
два фильтра, согласованные с 
сигналами у, (і, 1,0) ии, (6,0, 0) 
с последующим суммировани- 
ем квадратов огибающих вы- 
ходных напряжений этих филь- 
тров. На рис. 6.1 приведены 
экспериментальные значения 
вероятности ошибочного при- 
ема для демодулятора, реали- 
зованного на основе дискретно- 


аналоговых согласованных 
фильтров (гл. 7). 
Классическце Из сравнения зависимостей 
УМ сигналы на рис. 6.1 видно, что помехо- 


устойчивость приема сигналов, 
сформированных на основе ам- 
плитудно-фазовых методов ог- 
раничения полосы, при ис- 
пользовании алгоритма поэле- 
ментной некогерентной обра- 
Рис. 6.1. Зависимости вероятности оши- ботки (6.11) лишь незначи- 
бок при ЛЕфТ=1, АНыиГ=| и поэле- Тельно уступает потенциаль- 
ментном некогерентном приеме сигна- ной помехоустойчивости при- 


тудно-фазовых методов ограничения по- 
ЛОСЫ: теоретическая, — — — ЭК- НЫХ В усиленном смысле сиг- 


спериментальная налов. 
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Оценим энергетические потери, к которым приводит межсимвольная интер- 
ференция, вызванная условиями формирования сигналов, при использовании ал- 
горитма некогерентной обработки (6.12). Для определения вероятности р(/, ї, 9) 
ошибочного приема /-го символа воспользуемся представлением (6.18) р(/, {, 9) 


через характеристическую функцию у; (и) (приложение 1). 


< 
При условии, что параметры Й2, ро, С, Ри в (П.1.11) соответствуют прие- 
му сигналов и (В {, 9) и у2(Ь & 9), ожидаемыми являются классические ЧМ 
сигналы 50: ({) и 502(К, а анализ проводится на интервале [0, Т], имеем 


И [ФА 
р (1, і, 9) = 9 — (= Ру (і, 9) | 2 


(2, 9) уо 
— 0 у 0900 1— 00; (2, 0)); 


2 
В (Е, о. 
уе» е У. 5) 


1. 2 (1, 9 |, [ле 0702 (г, д) 6 9 
+ ёхр о | ЛГ , (6.22) 


№ (1, 9) = 601 (4, 9); = 1—11 (і, 4/01 (ё, Ф] (1—00); 
1 Т 
ро 0 р е [за (0 92 (0 46 
о 0 


где 


ГГ . 
= | 1 (0 5 (0 4 
В соответствии с (П.1.7) 
Сг(і, 9) = (т, (1, Ф) 3 т, (1, 9) — т, (1, 9) — т, (0, 9) (1—05); (6.23) 
Р (і, 9 = [т (0, 9 т, (1, 4) т, (7, 9 тд, (1, 9) —. 
2р, (ти (0, 9) ти (0, 9+ т (Е, 9) ти (і, 9) + 


+ 20, (ти (Е, 9) то. (2, 9) — ти (1, 9) ти, (0, 9))] (1—00), (6.24) 
где 


ти (ё, 9) = | уг (Ё, Г, 9) 501 (0) 4 
0 
Т 


А | А 
ти (б 9) = = |) Е, 0, 9 5 (0 6 
оо 


ти: (г, = Г у1(Ё, &, 9) ог (1) 45, 


Т 
тг (і, = = [и (2, 2, 9) 8. (1) 4. 
. 0 0 
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Используя (6.22), с учетом (6.21), (6.23) и (6.24) оценим потери, к кото- 
рым приводит межсимвольная интерференция при использовании алгоритма 
(6.12) в простейшем случае частотно-избирательной цепи, формирующей 
спектр излучаемых колебаний, в виде полосового фильтра Баттерворта 2-го по- 
рядка. Как следует из анализа зависимостей, изображенных на рис. 6.2, ве- 
роятность ошибочного приема даже в таком простейшем случае ограничения 
полосы частот, как рассматриваемый, возрастает более чем на порядок (в об- 
ласти р=10-3... 10-4) при уменьшении параметра ЛЕТ в 2 раза, т. е. при 
уменьшении в 2 раза необходимой полосы частот (по уровню 0,707), занимае- 
мой последовательностью сигналов. Напомним, что при использовании алго- 
ритма (6.11) такой же уровень межсимвольной интерференции приводил к су- 
щественно меньшим энергетическим потерям (рис. 6.1). 


Как отмечалось в $ 2.4, интерес представляет формирование 
независимых сигналов длительностью пТ при существенном подав- 
лении уровня внеполосных излучений. При этом в качестве поло- 
совых фильтров, формирующих спектр последовательности сигна- 
лов, обычно используются фильтры Баттерворта и Чебышева вы- 
соких порядков, что приводит к значительному возрастанию уровня 
межсимвольной интерференции. Рассмотрим влияние ограничения 
спектра излучаемого колебания такими фильтрами на вероятность 
ошибочного приема при использовании алгоритма обработки сиг- 
налов (6.12), для чего сравним зависимости на рис. 6.3,а. Заметим, 
что увеличение порядка полосовых фильтров приводит к сущест- 
венному ухудшению достоверности обработки сигналов. Например, 
для фильтров Чебышева увеличение порядка фильтра со 2-го до 
4-го приводит к увеличению вероятности ошибочного приема сим- 


Классические Классические 
УМ сигналы А ЧМ сигналы; Аи Т=1,0 


0,6 


Рис. 6.2. Зависимости вероятности ошибок пои поэлементном некогерентном 
приеме сигналов по алгоритму (6.12) и Дѓ.мТ, равном 1 (а) и 0,6 (6) 
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Горябок` 
полособых 
фильтров: 


Классические 
УМ сигналы 


Рис. 6.3. Зависимости вероятности ошибок при поэлементном некогерентном 
приеме сигналов по алгоритму (6.12) от А, (а) при Аһ =1 и ЛЕфТ=2 и от 
АЁРьТГ(6) при #2 =10: фильтр Баттерворта, —.— фильтр Чебышева 


вола в области р= 10-2... 10-3 более чем в 3...5 раз. Из анализа 
зависимостей на рис. 6.3,6 видно, что с увеличением степени огра- 
ничения полосы частот формируемых ЧМ сигналов существенно 
возрастают потери, связанные с увеличением уровня межсимволь- 
ной интерференции. Так, при переходе от АЁъ.Г=4 к АР. Г=2 и 
использовании в качестве частотно-избирательных цепей полосо- 
вых фильтров Баттерворта 6-го порядка вероятность ошибки воз- 
растает примерно в 7 раз. _ 


6.3. ВЫБОР ИНТЕРВАЛА АНАЛИЗА ПРИ ПОДОПТИМАЛЬНЫХ | 
МЕТОДАХ ОБРАБОТКИ 


Реализация оптимальных и близких к ним алгоритмов поэле- 
ментного приема, например, вида (6.6), (6.8), (6.11) связана е 
созданием достаточно сложных, как правило, цифровых или дис- 
кретно-аналоговых (гл. 7) устройств обработки. Аппаратурные по- 
грешности таких устройств, оказывающиеся в ряде случаев весь- 
ма значительными, что видно, например, из анализа теоретических 
и экспериментальных зависимостей на рис. 6.1, снижают общую 
эффективность применения оптимальных методов приема сигна- 
лов. Поэтому, как уже отмечалось, практический интерес представ- 
ляет исследование простых в реализации подоптимальных алго- 
ритмов обработки, например, вида (6.12). Однако анализ помехо- 
устойчивости приема сигналов, проведенный в $ 6.2, показывает, 
что при этом энергетические потери также весьма существенны, 
особенно при использовании в ‘качестве частотно-избирательных 
цепей, формирующих спектр излучаемых колебаний, полосовых 
фильтров Баттерворта и Чебышева высоких порядков. Эти поте- 
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ри можно несколько снизить путем оптимизации интервала анали- 
за входного колебания [18, 22, 29, 51]. 

Когерентный прием. Если демодулятор предназначен для об- 
работки ограниченных по спектру сигналов $,(Ё) длительностью 
пТ и не учитывает наличия межсимвольной интерференции, то по- 
доптимальный алгоритм когерентного приема может быть пред- 
ставлен аналогично (4.44) в виде [18] 

ЪТ +7, 
090 0 | "2004 156г 1, 1, 2, т. (6.25) 
їо ѓо 

Как отмечалось в п. 4.3.1, на помехоустойчивость приема сущест- 
венно влияет выбор момента іо начала анализа и самого интерва- 
ла Г. (рис. 6.4). При этом, очевидно, не имеет смысла выбор Т.> 
>п, в то время как уменьшение Т, относительно значения пТ 
может ослабить влияние межсимвольных помех, хотя и приводит 
к снижению используемой при обработке энергии полезного сиг- 
нала. Помехоустойчивость в этих условиях (т==2) определяется 
путем вычисления условных вероятностей ошибочного приема [18]: 


р(1, 4, 9) = 1—Ф (по (і, 9), (6.26) 
где, например, для [= 


в’ (| 1-Е, 9) — в’ ‚_ 1 97а | 
Ф (1, м — |; —=— $1 (#) 5, (#) а. 
ОН, (Е р-ты | 5050 
К р +7 . , Гу Е’ 
00 0= | 00 7, 015,00 —,0145 = У 

1, | 


. | ю-- Та 
ид = у 1, 9); Е'= | 904. 


То 


Классические Алассические 1 
ЧМ сигналь! УМ сигналы 
0 2 4 6 Пр 
а ) 


Рис. 6.4. Зависимости вероятности ошибок при поэлементном когерентном при- 
еме сигналов по алгоритму (6.25 для АмГ=1 и ЛЕ, равного 1 (а) и 2 (6): 
6-й порядок; —. — 10-й порядок фильтров Баттерворта 


940. 


Порядок 
фильтров 


0,75 В /Т 


Рис. 6.5. Зависимости средней вероятности ошибок от значений Т (а) и 
Та/Т (6) при поэлементном когерентном приеме сигналов по алгоритму (6.25) 
для фильтров Баттерворта и АЕзГ=1, АнмТ=1, 


Средняя вероятность ошибочного приема определяется форму- 
лой (6.21), которая минимизируется при выборе значений к = 
== 10 орі И Га== Г, орі (рис. 6.5,а). 

Влияние интервала анализа Т, на помехоустойчивость приема 
при ѓо=іо ор иллюстрируется зависимостями на рис. 6.5,6, где для 
каждого значения Г. определено свое значение ѓо== ѓо орі, МИНИМИ- 
зирующее среднюю вероятность ошибочного приема. 

Оптимальный выбор интервала анализа Т, орі, очевидно, будет 
зависеть и от отношения сигнал-шум на входе демодулятора, по- 
скольку при малых значениях Йо относительное влияние межсим- 
вольной интерференции на форму принимаемого полезного сигна- 
ла 5,(1) уменьшается и решающей становится доля энергии сиг- 
нала, используемая при обработке. Поэтому следует ожидать уве- 
личения значения Г. ор: при уменьшении отношения сигнал-шум, 
что и подтверждается приведенными на рис. 6.6 зависимостями. 

Анализ представленных на рис. 6.5, 6.6 зависимостей показы- 
вает, что для рассмотренного алгоритма поэлементного когерент- 
ного приема (6.25) выбор оптимальных значений Г, орі И Ѓоорі Су- 
щественно зависит не только от параметров частотно-избиратель- 
ных цепей, формирующих спектр излучаемого колебания, но и от 
отношения сигнал-шум на входе демодулятора. При практической 
реализации алгоритма приема в таких условиях необходимо пре- 
дусмотреть возможность изменения в зависимости от значения па- 
раметра Йо либо интервала интегрирования при корреляционной 
обработке, либо длительности импульсного отклика при согласо- 
ванной фильтрации. Например, при согласованной фильтрации 
структурная схема устройства на рис. 6.7 в отличие от классиче- 
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Лорядок 
полособых 
фильтро2: 
2-й 
6-й 
№70- 


0 2 4 6 № 


Рис. 6.6. Оптимальные значения интервала Рис. 6.7. Структурная схема уст- 
анализа при поэлементном когерентном ройства обработки на основе со- 
приеме сигналов по алгоритму (6.25) для гласованных фильтров с перестра- 
фильтров Баттерворта и АРТ = 1, АмГ=1 иваемым импульсным откликом 


ской схемы демодулятора [86] содержит дополнительную цепь 
управления перестройкой импульсного отклика ‘фильтра, состоя- 
щую из анализатора уровня входного процесса АУ и устройства 
управления УУ. Заметим, что каждый из фильтров СФ,($) (7= 
—=1, 2) имеет импульсный отклик К, (РЁ) =$, (1—Та ор), ЗЕ - 
--Та ор, изменяемый в зависимости от отношения сигнал-шум на 


Порядок \ 
д7 полосодых 
фильтрод ХА 


2-й 
10 * 
17° 
Классические 
УМ сигналы 
-6 
10 
0 2 4 6 8 Пр 
Рис. 6.8. Помехоустойчивость при- Рис. 6.9. Зависимости помехоустой- 
ема ЧМ ( ) и ФМ (— — —) чивости приема сигналов от отноше- 
сигналов при фиксированном значе- ния сигнал-шум при использовании 
нии средней мощности Ре алгоритма (6.27) при АНыГ=|1 н 
Ёо== {ір орі: теоретические; — · — 
экспериментальные 


242 


входе устройства. Реализация таких перестраиваемых согласован- 
ных фильтров рассмотрена в $ 7.2. 

Сравним помехоустойчивость приема ограниченных по полосе 
ЧМ и ФМ сигналов при когерентной поэлементной обработке в 
соответствии с алгоритмом (6.25) при фиксированной средней 
мощности Р. излучаемого колебания (рис. 6.8). Для этого восполь- 
зуемся выражениями (6.21) и (6.26), принимая во внимание, что 
в (6.26) 1, =И?.,==и?Р.Г/М№. В качестве частотно-избирательных 
цепей, ограничивающих спектр излучаемых колебаний, по-преж- 
нему используем полосовые фильтры Баттерворта 6-го порядка. 
Зависимости на рис. 6.8 получены при оптимальном выборе зна- 
чений == ор и Га==ТГа ор, обеспечивающем минимизацию веро- 
ятности ошибочного приема сигналов. Из анализа этих зависимо- 
стей видно, что энергетический выигрыш в 3 ДБ, который имеют 
классические ФМ сигналы по сравнению с ЧМ сигналами [86], в 
условиях ограничения спектра излучаемых колебаний существенно 
снижается и, например, в области вероятностей ошибок р= 10-* 
составляет лишь 1 дБ. Следует отметить, что при АРъГ=| для 
фильтров 6-го порядка помехоустойчивость приема как ФМ, так 
и ЧМ сигналов оказывается значительно ниже потенциально воз- 
можной. 


Оценим энергетические погери, к которым приводит межсимвольная интер- 
ференция, вызванная условиями формирования сигналов, при использовании 
еще более простого в реализации, чем (6.25), подоптимального алгоритма ко- 
герентной поэлементной обработки вида 


ЕТ ЕТ 
(0) вы (0—0) 2 (00) 50, (2—6) 4, Ге 1, г, 2,., т, (6.27) 
їо іо 


где 50, (2) — классические ФМ или ЧМ сигналы длительностью Т. Помехоустой- 


чивость алгоритма (6.27), как и алгоритма (6.25), определяется через условные 
вероятности ошибочного приема 


] А 
р, 9 = 11—609 (4, 9)1/2, (6.28) 


где 


А от 
а (1, = | и, 1, 95—01) 45, 
о № 


Е. Т , 
һ= И а = | 904 


Помехоустойчивость приема сигналов при использовании алгоритма (6.27) 
оценим на примере обработки ограниченных по спектру ФМ сигналов также 
при фиксированной средней мощности излучаемых колебаний. 

Анализ зависимостей на рис. 6.9, полученных для полосовых фильтров Бат- 
терворта, используемых в качестве частотно-избирательных цепей, показывает, 
что простые в реализации подоптимальные алгоритмы (6.25) и (6.27) обработ- 
ки сигналов при наличии межсимвольной интерференции позволяют при не- 
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большом уровне интерференции путем оптимизации интервала анализа сущест- 
венно повысить достоверность приема информации. 

Экспериментальные значения вероятностей ошибочного приема приведены 
для демодулятора, реализованного на основе цифрового нерекурсивного фильт- 
ра, структурная схема которого изображена на рис. 7.12. Обратим внимание, 
что аппаратурные потери такого цифрового демодулятора достаточно малы и 
при реализации алгоритмов (6.25)и (6.27) составляют лишь 0,4...0,6 дБ в 06б- 
ласти значений р=!10-4... 10-5. 


Некогерентный прием. Рассмотрим помехоустойчивость приема 
сигналов с межсимвольной интерференцией в случае применения 
алгоритма (6.12) при оптимизации значения Ёо. Для вычисления 
условных вероятностей ошибочного приема р (1, і, 4) воспользуемся 
выражением (6.22). Элементы ти (1 9), Ти(Ь49), ть (149), ћ(і, 9), 
входящие в (6.23) и (6.24), можно представить в форме (для т= 
—2 и, например, 1[=2) 


І Та ^ | 
т (і, 9) = В. { 2,1, 9) 5 (2—1,) 0; ту (1, 9 = 
о Ё 
1 ЕТ . ^ 
= — | 00, 0 050—4) 4, (6.29) 
о 
1 "7 Г 
т» (1, 0 = —— | пу (8, 6, Ф) $1 (2—10) 4; т» (і, д) = 
о Ё 
1 +7 . и 
= в | 0, 1, 9) $ (2—1) 4. 
ор 


Подставляя (6.29) в (6.23) и (6.24) и далее в (6.22), получаем 
с учетом (6.21) зависимости средней вероятности ошибочного при- 
ема от значения іо при фиксированной средней мощности излуча- 
емых колебаний (рис. 6.10,а). Как видно из сравнения этих зави- 
симостей при выборе Ѓо== {ѓо ор. =0,25Т ... О,3Т, как это имело место 
в аналогичных условиях когерентного приема сигналов с исполь- 
зованием алгоритмов (6.25) и (6.27), вероятность ошибочного при- 
ема существенно уменьшается. 

Интересно отметить, что значение к == ор, а следовательно, и 
момент принятия решения следует выбирать с достаточной сте- 
пенью точности. Так, ошибка в 20% при выборе ор, в рассмот- 
ренном случае приводит к увеличению вероятности ошибок в 
3...4 раза. С ростом уровня межсимвольной интерференции тре- 
буемая точность выбора момента принятия решения повышается, 
что иллюстрируется зависимостями на рис. 6.10,6, которые соот- 
ветствуют условиям ограничения спектра излучаемых колебаний 
с помощью полосовых фильтров Чебышева 2-го и 6-го порядков. 
Для этих же параметров фильтров на рис. 6.11 приведены зави- 
симости вероятности ошибок от отношения сигнал-шум при опти- 
мальном выборе = ѓо орі. 

Сравнивая зависимость, соответствующую полосовому фильт- 
ру Чебышева 6-го порядка при АР. Г=2, Ај.„Т=1 и = ор, с 
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Порядок 
полособдых 
фильтров 

2-й 
6-й 


Классические 
УМ сигналы 


0 025 5, 0,75 1/7 


Рис. 6.10. Зависимости вероятности ошибок от значений &/Т при некогеренг- 

ном приеме ЧМ сигналов по алгоритму (6.12) для ЛЕТ =1 (фильтр Баттер- 

ворта), й2ср=20 и различных значениях А чмГ (а), а также для ЛЁфГ= 2 
(фильтр Чебышева), А2,р= 20, АамГ=1 (6) 


аналогичной зависимостью при о =0, можно заметить, что выбор 
оптимального значения ѓо ор: момента принятия решения, как и в 
предыдущем случае, позволяет снизить энергетические потери, вы- 
званные межсимвольной интерференцией. — 

Структурная схема устройства обработки, реализующего алго- 
ритма приема (6.12) < учетом обеспечения требуемой точности 
фазирования решающей схемы демодулятора, приведена на рис. 
6.12. К классической структурной схеме устройства обработки на 
основе фильтров СФо ($), согласованных с сигналами $о,({), до- 
бавлена цепь синхронизации УСН, с помощью которой происхо- 
дит формирование тактовых импульсов. Для этого используется 
ограничитель амплитуды сигнала ОГР на выходе детекторов Д. 
Импульсы управляющей тактовой по- 
следовательности формируются в мо- Ё 
менты перехода напряжения через 
ноль. С помощью цифровой линии за- | 
держки ЦЛЗ подбирают оптимальное 10' 
значение момента принятия решения. 
Такая последовательность импульсов, 
имеющих период следования Т, по- 4072 
ступает на управляющий вход уст- 
ройства сравнения УС, на выходе 


которого и формируется решение о 072 


Классические 
ЧМ сигналы 


Рис, 6.11. Зависимости помехоустойчивости 

приема сигналов от отношения сигнал-шум 10“ 1. 

при использовании алгоритма (6.12) для 0 1 2 3 № 
ЛЕфТ=2 и А+мГ=1 (фильтр Чебышева) .. | 


длассические 
Рис. 6.12. Структурная схема устройст- УМ сигналы; В м Т=1 


ва обработки, реализующего алгоритм 
(6.12) подоптимального некогерентно- 
го приема 


Рис. 6.13. Зависимости помехоустойчивости приема сигналов от отношения 
сигнал-шум при использовании алгоритма (6.12) при ѓ= орі = 0,3 Т, Ам Т=0,6; 
теоретические; — — — экспериментальные 


принятом информационном символе. На рис. 6.13 приведены 
экспериментальные зависимости вероятности ошибочного при- 
ема для полосового фильтра Баттерворта 4-го порядка, исполь- 
зуемого в качестве частотно-избирательной цепи, ограничивающей 
<пектр излучаемых ЧМ сигналов. Как видно из сравнения экспе- 
риментальных и расчетных зависимостей помехоустойчивости при- 
ема от отношения сигнал-шум (рис. 6.13), аппаратурные потери 
демодулятора ($ 7.2), реализованного на базе дискретно-аналого- 
вого согласованного фильтра, для рассматриваемых условий не 
превышают 1,5 дБ в области вероятностей ошибок р= 1072... 10-3. 


6.4. ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ ПРИЕМА ПРИ НАЛИЧИИ ОБРАТНОЙ 
СВЯЗИ ПО РЕШЕНИЮ 


6.4.1. Оценка эффективности алгоритмов приема 
с учетом ошибочных решений 


Рассмотрим эффективность алгоритмов (6.15) и (6.16) некоге- 
рентного приема сигналов < обратной связью по решению. Для 
определения условных вероятностей ошибочного приема р» (/, 1, 9) 
символа [ (1=1, 2) при {1-м и 9-м чередованиях соответственно / 
предыдущих и @ последующих символов, а также при условии, что 
к-е чередование ошибочных и правильных решений имело место в 
самих предыдущих / символах, воспользуемся выражением (П.1.2). 
Характеристическая функция (и) квадратичной формы корре- 
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лированных нормальных случайных величин, входящих в (6.15), 
определяется выражением (1.1.3). Корреляционная матрица 


Р в 0ш() Юз (й 

и (2 —02(0) ри(0 | № 

КО 0) ра а 0 |2’ (880 
01 (0 ри (1) 0 а (1) 


где 
„1 Га ал, д» 
ри (= | 9, ду, @, 04 ры = | иду, да, 
0 0 0 о 
. . Е! В Та 
0000 = 02,(2) +0500); В)=——; а0)=—; В=Е,= | $2044. 
Е, Е, 0 
Здесь 0. (+, ;) — сигнал, соответствующий комплексной огибающей 
У" (Ь і) в (6.13). Матрица тт, (і, 4) в (П.1.5) имеет вид 


70, 9) = (ти (і, ати (і, 9): т. (і, д); т.(, ЛЬ Е», (6.31) 


где 

. Е: . . 

ти (т, == Ги (Е, 1, 9) 01 (2, і) 4; 
00 


о 17 С 
ти (і, = {и (ди 0а, 
00 


і, і, 9) 0, (2, йа, 


р 17 А 
та, (= [9 Ь 94.6, 04. 
о0 


Элементы матрицы т?; (і, 9) в (6.31) приведены для случая, ког- 
да предыдущие символы, чередование которых определяется ин- 
дексом і, приняты безошибочно. В ситуации, когда имеется хотя бы 


одно ошибочное решение в предыдущих / символах, 


[7 - 
т, = Ги фи, да, 
0 № 
^ . | Та . ^ — 
ти (2, д) = | 0, (2, 1, и (р, і) а; 
од 
. | Га . — 
т. (Ё, =} и (0, і, 9) у, й а, 
о д 


л. 1 2 . ^ — 
ть 9 = =— ГУУ д. 
00 


Символ г в записи сигнала у, (ѓ, Г) означает, что рассматривается 
сумма ожидаемых сигнала 5, (і) и межсимвольной помехи у(Ь 1). 


При этом у(Ь 1) обусловлена не і-й комбинацией / предшествую- 
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щих символов, как в сигнале у, (1,1), а некоторой 1-й комбинацией 
символов, которая получается в результате ошибочных решений 
при приеме предыдущих / символов. 

Подставляя (6.31) и (6.30) в (П.1.3) и далее в (П.1.2), после 
соответствующих преобразований получаем 


рһ (1, і, 9) = 


Е а 2р0 ди а В) Се, 9 
ой ог (ИВ (0—0) + 22 (1— 21) (9: (0) — 6 (0) | 
9 д ) , | +092100 (1)? 11/2 
о (1) В (1 1) — 0 ( (2) 
2 


0 
Уво ^ 
У!—2 Уа) —02 0) 
и "2 Са (і, 9) (9 (0) В 09—000) + Ре, 4) 2 (1—2) (00—00) _ 
а (0 В (0—5 (0 + (1 — 22) 22 (0 (0) —-В (0))° 


0 —агсіс о). г, (6.32) 
2 У аі) В (0—2 (0) 


0 
где 1% = Бор?/М№, а коэффициенты С; (і, 9) и Ои(Ь 9) определяются 
выражениями (6.23) и (6.24) с учетом (6.30) и (6.31). 

Заметим, что выражение :(6.32) при а(1=В (1) =! и 0(1) =0 (это имеет 
место, например, при приеме ЧМ сигналов, когда уровень межсимвольной интер- 
ференции сравнительно невелик '($ 6.2) и можно положить Е), = сопѕі (7, ) и 
0:==0), существенно упрощается: 


сараа 


ё | 
рк (1, і, 9) =9 (2; 9) —С16(ї, 9}; 
во 


р 
-о (Р (Г, 9) + Сі (і, 4)) — о ехр Р (т, 9) {х 


НИ 
кь| УЕ 9) — С? (і, у, (6.33) 


Из анализа этого выражения, в частности, следует, что в рассматриваемых ус- 
ловиях вероятность ошибочного приема стремится к нулю при неограничен- 
ном увеличении параметра Й*%, т. е. отсутствует несократимая вероятность ошиб- 
ки, как это имеет место в некоторых системах с обратной «вязью (см. п. 4.3.2). 


Усредняя рь (1, р, 9) по всем возможным Її, д и /, а также пред- 
полагая равновероятным чередование символов, определяемых ин- 
дексами /, Ги 4, оценим вероятность ошибочного решения для 
е-го чередования ошибочно и правильно принятых предыдущих 
символов: 


20 21 
рь = 2—17 у! У! [ра (1, Г, 9) + рь (2, Г, 9)1 /2. (6.34) 


@=1 #=1 
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Рис. 6.14. Зависимости вероятности 

ошибок от отношения сигнал-шум при 

некогерентном приеме в соответствии с. 

алгоритмом (6.15) приема с обратной. 

связью по решению при АЁРьГ=1, 
А чмГ=1 


Для оценки помехоустойчиво- 
сти приема рассмотрим случай ог- 
раничения спектра ЧМ сигналов 
полосовым фильтром Баттервор- 
та 2-го порядка при АР%Т=| и Алгоритм (5.11) 

с усреднением 

АчмГ =1. В этих условиях имеем ло формам сигналов 
1=1, 0 =0 (рис. 6.14). Напомним, 

что в рассматриваемом случае 
(1=1) вероятность ро соответст- - 
вует правильному предыдущему классические · 
решению, а р! — ошибке в преды- — ЧМ сигналы 
дущем решении. 

Из сравнения зависимостей на 
рис. 6.14 не следует, однако, вы- 
вод о том, что возможность ошибочных решений делает алгоритм 
с обратной связью по решению менее эффективным (см. п. 4.3.2), 
чем близкий к оптимальному алгоритм тпоэлементного приема 
(6.11). Рассмотрим среднюю вероятность р [1] ошибочного прие- 
ма символа: 


91 
р[11= У, РЕ рь, (6.39) 
6] 
где р[8] — средняя (по значениям передаваемых символов) веро- 
ятность А-го сочетания ошибочных и правильных решений при 
приеме / предшествующих символов (Е — двоичное /-разрядное 
число). Используя выражение (П.2.13) для р[Е], найдем зависи- 
мость средней вероятности ошибочного приема от отношения сиг- 
нал-шум для рассмотренного случая обработки ЧМ сигналов. Та- 
кая зависимость также приведена на рис. 6.14. 

Как следует из сравнения зависимостей на рис. 6.14, обратная 
связь по решению в области представляющих практический инте- 
рес значений отношений сигнал-шум ћо2>1 в среднем снижает ве- 
роятность ошибочного приема символа. Необходимо отметить, что 
при плохих условиях (йо<1), как будет показано, имеет место 
отмеченный в п. 4.3.2 эффект группирования ошибок. 


Алгоритм (6.15), как уже отмечалось в $ 6.1, предполагает вычисление по- 
рогового напряжения 6б:, зависящего от спектральной плотности мощности шу- 
ма. Однако эта процедура в реальной аппаратуре является довольно сложной. 
На рис. 6.15 приведена структурная схема демодулятора на основе перестраи- 
ваемых фильтров СФ, (< (7, #)) ($ 7.2), согласованных с сигналами 5,({, і). В 
этом устройстве с помощью анализатора А измеряется спектральная плотность 
мощности шума на входе демодулятора и результаты измерения учитываются 
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при формировании порогового зна- 
чения 6;. Решения о предыдущих 
принятых символах, значения ко- 
торых хранятся в цифровой 
линии задержки ПЛЗ, также 
учитываются при формировании 
величины д; и, кроме того, влия- 
ют на выбор формы импульсного 


(9/5) 
| СФ, (5 (6) - т! 
отклика согласованных фильтров 


Рис. 6.15. Структурная схема устройст- СФ, (5 (1) 
ва обработки, реализующего алгоритм т ' 
(6.15) приема с обратной связью по Структурную схему на рис. 


решению 6.15 можно существенно упро- 

стить, если перейти к алгориг- 

му обработки (6.16). При этом цепь анализа спектральной плотности 

мощности шума и вычисления порогового значения 6; будет отсутство- 

вать. Определим прежде всего условные вероятности рһ(/, р 4) ошибочного 

приема символа /, воспользовавшись рассмотренной при анализе алгоритма (6.15) 
методикой. Имеем 


1 п? 1 ехр ( — А2 22 
рһ (1, і, = 1-0-2) | Е $11 (2 31—22 н) — 
| о 2201 (1, 4) — 22 (1-—--2?) ( (1) —В (0)) С: (Е, 9) | 
ехр | — 10 о, г . 
о (0) В (1) — 05 (0 + 22 (1—22) (о (1) — В (1)? 
14 (1 = («В | 
а (1) В (1) — р (1) 
| гі 
Хз < ———————_ Хх 
Иа Уз (0) В (0—2 (0 
012010, 0 (о (0) В.(0) —е2 (0) -- 220, (Е, 9 (1—28) (о: (1)—В "| 
о (1) В (0) —р2 (0) + 22 (1—22) (о (1) — В (1)? 


1— 22 (о (1) — В (і 42 

__агсів 2122 (0 (0) —В (0) | 6.36) 
Иа (і) В (0) —р2 (0) 

Используя выражения (6.32), (6.34) и (6.35), можно с помощью численных 

методов оценить эффективность применения алгоритмов (6.15) и (6.16) в ус- 


ловиях, когда дополнительно оптимизируется интервал анализа Та входного 
колебания. 


6.4.2. Влияние выбора интервала анализа на помехоустойчивость приема 


Рассмотрим помехоустойчивость приема ЧМ сигналов в слу- 
чае, когда ограничение спектра осуществляется полосовыми фильт- 
рами Баттерворта различных порядков при А[м=АЁф/2. Для ал- 
горитма (6.15) определим условные вероятности ошибочного прие- 
ма, используя выражения (6.32), (6.34) и учитывая, что элементы 
матриц К! (Г) (6.30) и т”; (і, 9) (6.31) будут иметь вид 


250 


„1 © Та 
ры) ==, | и, Ду, 04, 


ѓо 


д _ Е 9+7 би; 
ры (==; | и 09.6, а 


То 


В(д = ЕЕ; (д) = ЕЕ, 


1 “+7 . . 
ти (№, 9) = | и ди (2, дд, 


Е' А 
д. 1 47а . ^ А 
ту (Е, = | иди і), 
іо 
. 1 “+Та 
ті, (і, Ф = 7 | У (2, 1, 4) 0, (2, {) 4; 
ѓо 
^ |; | 57а ла: 
п (і, = | И (Е, Г, д) 0, (2, і), 
іо 
где 
+7, 


Е' = (“00 4. 


10 


Зависимости условных вероятностей ошибочного приема от от- 
ношения сигнал-шум для полосовых фильтров Баттерворта 6-го 
порядка, используемых в качестве частотно-избирательных цепей, 
ограничивающих спектр излучаемых колебаний при АЁРГ=1 
(рис. 6.16), разделены на три группы: Га=3Т, Га=2Т и Т.а=Т. В 
пределах каждой группы различные зависимости соответствуют 
различным значениям индекса № условных вероятностей ошибочно- 
го приема рь (Е=00, 01, 10, 11). Напомним (см. (4.82)) что, на- 
пример, вероятность Ри ошибочного приема соответствует ситуа- 
ции, когда оба предыдущих символа приняты правильно. При вы- 
числении зависимостей на рис. 6.16 для каждого значения Га оп- 
ределялось оптимальное значение Ц исходя из условия минимиза- 
ции средней вероятности ошибок р [1] в соответствии с (6.35). 


Из анализа зависимостей на рис. 6.16 можно сделать вывод, 
что для рассматриваемых условий обработки при увеличении ин- 
тервала анализа Т. существенно уменьшаются вероятности оши- 
бок роо И роі. Это легко объяснить тем, что в рассматриваемой об- 
ласти значений Г. увеличение интервала анализа связано с более 
полным использованием энергии полезного сигнала. Разумеется, 
дальнейший рост Г. должен привести к усилению влияния меж- 
символьной помехи. Возрастание же ри и ри! с ростом Га, по-ви- 
димому, означает, что в данном случае основную роль играет 
межсимвольная помеха. 
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ДЕЬТ=1;} 
ды Т=1/2 


Лодоптимальный 
алгоритм (6.12) 
некдгедеутного приема 


10° 
Классические ЧМ 
сигналы; дм? = 


‚А 


ДЁмГ=0,5 


17 * 


Рис. 6.16. Зависимости условной вероят- Рис. 6.17. Зависимости средней ве- 


ности ошибочного приема от отношения 

сигнал-шум при использовании алгорит- 

ма (6.15) с обратной связью по реше- 
нию при Юос=[=2 


роятности ошибочного приема от от- 

ношения сигнал-шум при использова- 

нии алгоритма (6.15) для различных 
значений ААТ и АыГ 


Определим средние вероятности р [1] ошибочного приема при 
различных значениях интервала анализа Г. и при оптимальном 
выборе значения іо, минимизирующем р [1] (рис. 6.17). Формирова- 
ние сигналов осуществляется с помощью полосовых фильтров Бат- 
терворта 6-го порядка. При этом зависимости вероятности ошибок 
` от отношения сигнал-шум построены для значений глубины обрат- 
ной связи Юос=/=1(АРъзГ=2), Вос = 1=2(ЛЕФТ=1) и Юос=1[= 
=5(АЁРъТ=1/2). Для сравнения здесь же приведена помехоустойчи- 
вость приема для подоптимального алгоритма обработки (6.12), не 
рассчитанного на демодуляцию сигналов в условиях межсимволь- 
ной интерференции, но при оптимизации величины їо начала интер- 
вала анализа, равного Т. На рисунке показаны нижние границы 
помехоустойчивости приема, полученные в предположении, что ми- 
нимальную вероятность ошибок при поэлементной некогерентной 
обработке обеспечит прием классических ЧМ сигналов с энергией, 
равной энергии Е, (см. (6.20)). 

Из анализа зависимостей на рис. 6.17 следует, что для данного 
уровня межсимвольной интерференции всегда можно выбрать та- 
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кой интервал анализа Г. применительно к алгоритму (6.15), чтобы 
при ћо>1 практически полностью реализовать потенциальную по- 
мехоустойчивость приема (например, для АЛЕ. Г=2, | и 1/2 имеем 
Та=2Т, ЗТ и 5Т). 

Зависимости энергетического проигрыша АВ’ от ЛЕТ, имеюще- 
го место при использовании алгоритмов (6.12) и (6.15), приведены 
на рис. 6.18, из рассмотрения которых видно, что эффективность 
применения алгоритма с обратной связью по решению возрастает 
с увеличением уровня межсимвольной интерференции (с уменьше- 
нием ААТ). 

Как отмечалось ранее, алгоритм (6.15) предполагает вычисле- 
ние порогового значения ё;, зависящего от спектральной плотности 
мощности шума на входе демодулятора, процедура вычисления 
которого в реальном устройстве (рис. 6.15) является довольно 
сложной. С другой стороны, при малом отличии Е, и Е можно 
перейти к алгоритму приема (6.16). Сравним эффективность (рис. 
6.19) этих двух алгоритмов для ЧМ сигналов, спектр которых ог- 
раничивают полосовые фильтры Баттерворта 2-го порядка. Услов- 
ные и средние вероятности ошибочного приема вычислялись с уче- 
том оптимального выбора значения Ц начала интервала анализа. 
Напомним, что средние вероятности ошибок получены путем ус- 
реднения условных вероятностей рь по всем возможным К-м че- 


Классические 
ЧМ сигналы 


Рис. 6.18. Зависимости энергетичес- Рис. 6.19. Зависимости условных и 
ких потерь от ААТ для алгоритмов средних вероятностей ошибок от значе- 
приема (6.15) ( ) и (6.12) ний Ао при некогерентном приеме в со: 


({— — —) при Та=Таор іо= оор И Ответствии с алгоритмами (6.15) (—) 
р=10-2 (фильтр Баттерворта 6-го по- и (6.16) (—.—) для глубины обратной 
рядка АЁф=2Лѓчы) связи по решению Юс=[=1, ЛЕфГ = 1, 


АЕТ = 1, Ам Г=1, ТГа=2Т 
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редовавиям ошибочных и правильных решений в предыдущих 
№ символах в соответствии с (6.35). 

Из анализа зависимостей на рис. 6.19 следует, что замена ал- 
горитма приема (6.15) более простым в реализации алгоритмом 
(6.16) приводит, например, при р[1] =10-3 к энергетическому про- 
игрышу около | дБ, что в ряде случаев оказывается вполне допус- 
ТИМЫМ. 

Сделанные выводы о преимуществе алгоритма с обратной 
связью по решению по сравнению с алгоритмами поэлементного 
приема типа (6.11) относились к области достаточно больших зна- 
чений параметра Ао. Однако очевидно, что при некоторых малых 
значениях Йо вероятность ошибочных решений о предыдущих сим- 
волах так увеличится, что применение обратной связи, как уже 
отмечалось ранее (см. пп. 4.2.2 и 4.3.2), может лишь ухудшить ка-. 
чество приема. Рассмотрим зависимости вероятности ошибок от 
отношения сигнал-шум соответственно для алгоритмов (6.15) и 
(6.11) в области малых значений йо<3 (рис. 6.20). В качестве 
частотно-избирательных цепей, ограничивающих спектр сигналов, 
применены полосовые фильтры Баттерворта 2-го порядка. Как 
видно из рис. 6.20, в демодуляторе с обратной связью по реше- 
нию наблюдается пороговый эффект, когда в области ћо<Йо кр (в 
данном случае Йо кр== 1,8) резко увеличивается значение р[1], что 
связано с группированием ошибочных решений в предыдущих 
принятых символах (см. п. 4.3.2). 

Отмеченное явление подтверждается результатами экспери- 
ментального исследования помехоустойчивости приема сигналов в 

случае использования демодуля- 

РГР тора с обратной связью по реше- 

нию, структурная схема которого 

приведена на рис. 6.15, а также 

‚ демодулятора, реализующего ал- 
горитм (6.11). 

Эффективность применения 
алгоритмов с обратной связью по 
решению при больших отношени- 
ях сигнал-шум оказывается до- 
статочно высокой, и помехоустой- 
чивость приема в таких условиях 

приема больше помехоустойчивости близ- 

с усреднениом АА кого к оптимальному алгоритму 
., \ приема (6.11) с усреднением по 
10 у \ всем возможным формам прини- 


А 
Алгоритм (5.15) 
некогерентногод Ч 
приема ИР 
с обратной сбязью 


Алгоритм (6.11) 
|некогерентного 


Рис. 6.20. Зависимости средних верояг- 
ностей ошибок от значений Йо при не- 
когерентном приеме в соответствии с 
-} алгоритмами (6.15) и (6.11) при 
10 АРзГ=1, АҺмТ=1, Га=2Т; те- 

0 7 2 5 А оретические; —.— экспериментальные 


ея сигналов (энергетический выигрыш не менее І дБ при 

= 10-3). В то же время отмеченный пороговый эффект может су- 
ественно проявляться при использовании помехоустойчивого ко- 
дирования. Обратим внимание, что, как отмечалось в пп. 4.3.3 и 
4.3.4, при выборе структуры корректирующего кода целесообразно 
учитывать в этих условиях явление образования пакетов ошибоч- 
ных решений. Рассмотрим данный вопрос подробнее. 


6.4.3. Особенности обработки сигналов в условиях применения 
помехоустойчивого кодирования 


При оценке эффективности алгоритмов с обратной связью по 
решению вида (6.15) и (6.16) с учетом возможности применения 
корректирующих кодов необходимо определить вероятность 
(009 (х) того, что число ошибок в А-разрядной комбинации не прев- 
зойдет некоторого заданного значения. При этом необходимо 
иметь в виду, что ошибочные решения при приеме данной комби- 
нации, как было показано в $ 4.3, существенно влияют на вероят- 
ность ошибочного приема последующих символов. 

В приложении З получено выражение (П.3.8) для интегральной 
функции 0% (х) распределения числа ошибок в А-разрядной ком- 
бинации символов при произвольных значениях Кос и х. Восполь- 
зуемся этим выражением для оценки эффективности алгоритма 
(6.15) с обратной связью по решению. 

Анализ поведения функции © (х) проведем на примере обра- 
ботки ЧМ сигналов, сформированных с помощью полосовых 
фильтров Баттерворта 2-го порядка при АР%Г=1 и АрыГ= А, т. е. 
для Юос=[=1|1 и =0 (подобные условия формирования сигналов 
рассмотрены, например, при получении зависимостей вероятности 
ошибок от отношения сигнал-шум, приведенных на рис. 6.14). Так, 
для 5-элементной комбинации (^=5) символов из (1.3.8) имеем 


0%) (0) = р[0] 98 + р [1] 91 9; (6.37) 
05) (1) = 91120 (0) + Р) (1) 211112) (0) + Р) (1)]; (6.38) 

0% (2) = р10]1Р0”? (0) + Ро” (1) + Ро” (2) + 
+ р Р? (0) + Р!) (1) + Р! (2), (6.39) 
где Р, (у) — условная вероятность того, что число ошибок в А- 
разрядной комбинации окажется равным Хх при условии, что пред- 
шествующий рассматриваемой комбинации символ был принят ли- 


бо правильно (Р, (х)), либо ошибочно (Р®, (ҳ)). 
Используя (1.3.5), можно получить 


29 (0) = д, Р (0) = 990 (х= 0); 1) = 42,4190 оф, (6.40) 
Р{9 (1) = 391 90 Ро + р: 91 90 +9190 р, (х = 1). 


Аналогично можно записать выражения и для Р,(2), Р), (9). 
На рис. 6.21,а представлены значения функции 1—09% (х), полу- 
ченные в соответствии с выражениями (6.37) — (6.40) с учетом 
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Рис. 6.21. Зависимости функции 1—©(5)(х) (а) и 1—00) (х) (6) распределения 
числа ошибок от отношения сигнал-шум для алгоритмов (6.11) и (6.15) при 
Юов=1, ЛЕфТ = 1, АЁчыГ=1 


(6.34) и (6.35). При вычислении условных вероятностей рь (7, і, 9) 
ошибочного приема, входящих в (6.34), производился оптималь- 
ный выбор параметров Ц и Га, минимизирующий значение средней 
вероятности р[1] ошибочного приема символа. 

Значения функции 1—0 (х) можно получить и для 7-элемент- 
ной комбинации (^=7) символов, воспользовавшись выражения- 
ми (4.88) — (4.92) с учетом (6.34) и (6.35) (рис. 6.21,6). На 
рис. 6.21, кроме того, приведены соответствующие зависимости 
1—0% (х) для алгоритма приема (6.11) с усреднением по всем 
возможным формам приходящих сигналов, вычисленные по (4.93), 
где вероятность ошибочного приема р определяется выражением 
(6.21) с учетом (6.19). 

Как следует из сравнения зависимостей на рис. 6.21, имеются 
определенные значения % (для данных А и х), при превышении 
которых алгоритм с обратной связью по решению оказывается эф- 
фективнее алгоритма (6.11). Например, при использовании кода 
(7.4), исправляющего одну ошибку, алгоритм (6.15) позволяет в 
рассматриваемых условиях снизить вероятность ошибючного прие- 
ма комбинации в области значений 10-7... 10-9 не менее чем на 
порядок. На самом же деле снижение вероятности ошибок будет 
еще большим, если вычислять р» с учетом эффекта корректиро- 
вания ошибок в предшествующей комбинации. 

На рис. 6.22 приведены зависимости (дискретные значения ус- 
ловно соединены сплошными линиями) функции 1—0% (х), вы- 
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Рис. 6.29. Зависимости интегральной Рис. 6.23. Зависимости функции 
функции распределения числа ошибок 1—0(") (х) от отношения сигнал-шум 


в Л-разрядной комбинации для алгорит для алгоритмов (6.11) (—:—), (6.15) 

ма (6.11) (———) и (6.15) ) и (———) при Юе=2 

при Кос=1, #%=10, =Юорь АРзГ= (1=9=2), іо = ѓо орь ф= 1, 
= |, АчмГ=1 чм Г = 


численные по формуле (1.3.8) для различного числа элементов в 
комбинации. Вид ЧМ сигналов и условия ограничения спектра ко- 
лебаний сохранились неизменными. Здесь же для сравнения при- 
ведены зависимости функции 1—00% (х), вычисленные по формуле 
(4.93) для тех же значений вероятности ошибок р, которые исполь- 
зовались при вычислении зависимостей 1—00(х) на рис. 6.2,а. 
Из анализа зависимостей на рис. 6.22, в частности, легко опре- 
делить граничные значения хгр (зависящие от А и №), до которых 
алгоритм с обратной связью по решению является эффективнее ал- 
горитма (6.11). Например, при А= 10 (укороченный код Хемминга 
(10.6), исправляющий одну ошибку) и #2, =10 имеем хгр=2. 
Зависимости 1—© (х), соответствующие ограничению спектра 
полосовым фильтром Баттерворта 6-го порядка, приведены на рис. 
6.23. Здесь же показаны зависимости 1—( (х), полученные с уче- 
том (4.93), где значениям р соответствуют значения вероятностей 
ошибок, вычисленных по (6.19) и (6.21). | 
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Из анализа зависимостей на рис. 6.23 можно сделать следующие 
выводы. Во-первых, по крайней мере для рассматриваемых условий 
приема с помехоустойчивым кодированием, расширять интервал 
анализа не всегда целесообразно (это следует из того, что зави- 
симости, соответствующие определенному значению х, пересекают- 
ся и, таким образом, помехоустойчивость приема при Га=3Т в не- 
которой области значений И оказывается ниже, чем при Г.=2Т). 
Во-вторых, отмеченный ранее эффект снижения помехоустойчиво- 
сти приема при плохих условиях работы демодулятора с обратной 
связыо по решению (при малых отношениях сигнал-шум). в рас- 
сматриваемых условиях выражен более ярко. Например, при х=2 
расширение интервала анализа от 27 до ЗТ приводит к тому, что 
те предельные значения И кр, при превышении которых алгоритм 
(6.15) оказывается помехоустойчивее алгоритма без обратной свя- 
зи по решению, увеличиваются с 10 до 14. 

Тем не менее, поскольку представляющие практический инте- 
рес значения #2, как правило, выше й? кр, в большинстве случаев 
будет проявляться преимущество демодуляторов с обратной связью 
по решению при приеме ЧМ сигналов. 


6.5. ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ ПРИЕМА ПРИ НЕЛИНЕЙНОМ 
РЕЖИМЕ РАБОТЫ РАДИОПЕРЕДАТЧИКА 


При нелинейном режиме работы усилителя мощности радиопе- 
редатчика, как указывалось в $ 2.8, форма огибающей случайной 
последовательности ограниченных по полосе сигналов изменяется. 
При этом, с одной стороны, расширяется спектр излучаемых коле- 
баний, а с другой — возрастает средняя мощность Р, принимаемых 
сигналов по отношению к передаче без ограничения амплитуды. 
Такое увеличение мощности Ре позволяет несколько повысить по- 
мехоустойчивость приема, хотя при этом и ухудшаются корреля- 
ционные свойства используемых сигналов, особенно в случае жест- 
кого ограничения амплитуды. 

Рассмотрим влияние ограничения амплитуды сигналов на веро- 
ятность ошибок в частном случае использования алгоритма неко- 
герентного приема (6.12). Сравним эффективность обработки ЧМ 
сигналов и сигналов с ФРМ в условиях, когда амплитудная ха- 
рактеристика усилителя мощности определяется выражением 
(2.128). При этом по-прежнему ($ 2.8) будем считать, что пиковая 
мощность радиопередатчика Ри=У%/2 фиксирована, в то время 
как средняя мощность Р, излучаемых колебаний меняется при из- 
менении степени ограничения 07. 

Выражение для вычисления вероятности р (1, і, 9) ошибочного 
приема /-го символа имеет вид (6.22), где 


ра =1— СА (Ь 4/06, 9); 
С 9) = т2,(1, д) + т21(0, 9)—т, (і, 9) — т2.(, Фф, (6.41) 


П, (2, 9) == т? ({, 9) + т? (і, д) + тт, (1, 9) + т, (р, 4). 
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Как отмечалось в $ 6.3, некоторое повышение помехоустойчиво- 
сти приема при использовании подоптимальных алгоритмов неко- 
герентной обработки, подобных (6.12), возможно путем оптимиза- 
ции начала интервала анализа &. В этих условиях, выбирая дли- 
тельность самого интервала анализа Т.=Т для ЧМ сигналов и 
Г.=2Т для сигналов с ФРМ, используя (6.29), нетрудно найти 
среднюю вероятность ошибочного приема, которая при т=2 бу- 
дет определяться выражением (6.21) (рис. 6.24). 


Как видно из зависимостей на рис. 6.24, для ЧМ сигналов 
существует некоторое значение д(Љљор (например, для фильтров 
Баттерворта 6-го порядка при А247 =2 6Ошр=23%, а для фильт- 
ра 10-го порядка при ЛЕТ = 1,5 вИшр=50%), для которого при 
0 >> 0Љљор вероятность ошибочного приема не изменяется и соот- 
ветствует своему минимальному значению риш. Величина рьһ за- 
висит от параметра ЛЁТ и порядка фильтра, формирующего 
спектр последовательности сигналов, причем при увеличении уров- 
ня межсимвольной интерференции значение риш возрастает. В то 
же время для сигналов с ФРМ вероятность р оказывается мини- 
мальной при 0= 100%. 

Особый интерес представляет сравнительный анализ помехоус- 
тойчивости приема ЧМ сигналов и сигналов с ФРМ при различных 
степенях ограничения амплитуды в условиях, когда уровень вне- 
полосных излучений не должен превышать заданного значения 
Хроп (см. п. 1.2.3 и рис. 1.4). Например, принимая Хдоп= —50 дБ 
и 60 =0, из рис. 2.28 можно определить занимаемую полосу частот 
ЛЕ,. Очевидно, в этих условиях АЁз =4/Т. Для заданных уровней 


Порядок полосовых фильтрод 
; Баттербортда: 


< Сигналы с ФРМ _. 
6 


я 
КА А 
х 
х 


МЎ 


50 ре 7 
\Х;=-30461 У < Ху 


Сә 


ММ 


0 10 20 30 40 90 50% 


Рис. 6.24. Зависимости средней вероят- Рис. 6.25. Зависимости средней веро- 
ности ошибочного приема от степени ог- ятности р ошибочного приема от от- 
раничения амплитуды колебаний для ношения сигнал-шум для заданных 
алгоритма приема (6.12) при #?,=20, уровней Х, внеполосных излучений 


= орі: — ЧМ сигналы при значении (фильтр Баттерворта 10-го порядка 
АЁчмГ=1; —.— сигналы с ФРМ при АРёГ=1,5 и АрыГ=1) 
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Хувнеполосных излучений на краях полосы АЕ =4/Т при условии, 
что степень ограничения амплитуды сигналов 60 выбирается мак- 
симально возможной для данного значения Ху, можно вычислить 
по (6.22) и (6.41) вероятность ошибочного приема (рис. 6.25). 
Приведенные на рис. 6.25 зависимости, соответствующие класси- 
ческим ЧМ сигналам и сигналам с ФРМ, получены при условии 
равенства пиковой Ри и средней Р, мощности излучаемых колеба- 
НИЙ. 

_ Из анализа зависимостей на рис. 6.25 видно, что при 40=0 
(отсутствие ограничения амплитуды сигналов) энергетический про- 
игрыш при некогерентном приеме ограниченных по спектру сигна- 
лов по сравнению с приемом классических сигналов составляет 
для ЧМ сигналов —3,2 дБ, а для сигналов с ФРМ —5 дБ в об- 
ласти вероятностей ошибок р=10-3... 10-5, т. е. энергетический 
выигрыш сигналов с ФРМ по сравнению с ЧМ сигналами равен 
1,2 дБ. Наличие ограничения амплитуды приводит к следующим 
результатам. При Ху = —30... —40 дБ и р=10-3... 10-° энергети- 
ческий выигрыш не превышает 1,2 дБ; при Ху = —40... —50 дБ 
он оказывается меньше 1 дБ. 

Таким образом, для ограниченных по спектру сигналов при ра- 
боте радиопередатчика в режиме ограничения амплитуды сигна- 
лов и при заданном достаточно низком (—40...—50 дБ) уровне 
внеполосных излучений энергетический выигрыш сигналов с ФРМ 
по сравнению с ЧМ сигналами снижается до 1 дБ. Напомним, 
что для классических сигналов указанный выигрыш составляет 
3 дБ [86]. Такое снижение энергетического выигрыша связано в 
основном с тем, что при фиксированном значении Ри средняя мощ- 
ность Р, ЧМ сигналов при их ограничении возрастает быстрее, 
чем средняя мощность сигналов с ФРМ. Поэтому следует ожи- 
дать, что и при использовании оптимальных алгоритмов приема 
(в том числе и приема «в целом») сигналов, сформированных на 
основе амплитудно-фазовых методов ограничения, рассмотренный 
нелинейный режим работы радиопередатчика также приводит к 
снижению энергетического выигрыша сигналов с ФРМ по срав- 
нению с ЧМ сигналами. 


ГЛАВА 7 


УСТРОЙСТВА. ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ 
С ОГРАНИЧЕННОЙ ПОЛОСОЙ ЧАСТОТ 


7.1. ДИСКРЕТНЫЕ МЕТОДЫ РЕАЛИЗАЦИИ АЛГОРИТМОВ 
ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ 


Для получения достаточно высоких удельных скоростей пере- 
дачи информации, как было показано в гл. 2, необходимо приме- 
нять радиосигналы со сложными законами изменения амплитуды 
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и фазы. Эффективная обработка таких сигналов требует исполь- 
зования оптимальных алгоритмов приема, практическая реализа- 
ция которых в ряде случаев оказывается затруднительной. При 
переходе же к достаточно простым подоптимальным правилам об- 
работки, не учитывающим формы приходящих полезных сигналов 
(например, алгоритмы (4.8), (5.8), (6.12) и т. п.), потери в по- 
мехоустойчивости приема можно компенсировать лишь существен- 
ным увеличением мощности радиопередатчика, что в радиолиниях 
с ограниченным энергетическим потенциалом, таких, например, 
как спутниковые линии связи, не всегда возможно. Поэтому при- 
ходится изыскивать пути построения оптимальных и близких к ним 
алгоритмов (гл. 4—6). Как известно, такие алгоритмы могут быть 
реализованы на основе либо согласованных фильтров, либо кор- 
реляторов. Применение согласованных фильтров во многих слу- 
чаях оказывается предпочтительным, поскольку позволяет более 
поосто выполнять тактовую синхронизацию демодулятора. Обще- 
известны [93] недостатки аналоговых методов реализации согла- 
сованных фильтров, рассчитанных на прием радиосигналов со 
сложными законами изменения амплитуды и фазы колебания. Эти 
недостатки особенно проявляются при необходимости построения 
достаточно эффективных алгоритмов с обратной связью по реше- 
нию, когда требуется перестройка импульсного отклика согласо- 
ванного фильтра в зависимости от чередования принимаемых ин- 
формационных символов. Решение этих задач в значительной сте- 
пени облегчается при дискретных методах реализации согласован- 
ных фильтров, использующих процедуру нерекурсивной фильтра- 
ции [15, 93]. Импульсный отклик й (Г) такого дискретного фильтра 
обычно представляет собой решетчатую функцию, соответствующую 
непрерывной функции К (1): 


ҺІЙ= АК при #>0, (7.1) 


где Лі=Т,./№; Та — длительность импульсного отклика согласованно: 
го фильтра, равная выбранному интервалу анализа; № — число вы- 
борочных значений (= 0, 1, ..., М—1). Выборочные значения вы- 
ходного напряжения нерекурсивного дискретного фильтра, пред- 
ставленные в форме решетчатой функции $ъых[], определяются 
выражением | 


ых] АРУ х2 КИ, (7.2) 


0 


где выборочные значения процесса х (і) также представлены с по- 


мощью решетчатой функции &[1], а К]Й=0 при #>М. При этом 
для > 


А №М—1 
Зых 10 = АЕ У) х[2—Й КИЙ. (7.3) 


1—0 


Процедуру вычисления $вых[А] по (7.3) можно выполнить с по- 
мощью дискретного фильтра (рис. 7.1). Такой фильтр содержит 
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дъх[к] №1 элементов задержки на 
о время Лі и М взвешивающих 
элементов с коэффициентами пе- 
редачи = К] (= 0, 1, ... 

м р причем непрерывный 
5/8] с нал х() =$(Г) предварительно 

подвергается временной дискре- 


тизации. 
Рис. 7.1. Функциональная схема не- П . 
рекурсивного дискретного фильтра ри построении устроиств ко- 
герентной обработки ограничен- 


ных по полосе сигналов рассмотренный метод реализации дискрет- 
ных фильтров можно применить, используя (1.30). При этом после 
выделения составляющих Ахс(1) и Ахз(Р) в схеме на рис. 1.6 на 
выходе каждого из каналов устанавливаются дискретные фильт- 
ры, реализующие процедуры согласованной фильтрации в соответ- 
ствии с откликами аналоговых фильтров-прототипов, согласован- 
ных с сигналами Агс (1) и А, (2). 

При некогерентной обработке сигналов, например при ампли- 
тудно-фазовых методах ограничения полосы, необходимо произве- 
сти вычисление /,(* 4 в (6.17). При этом величина И, 9 получа- 
ется как выборочное значение (в момент времени ѓ= Г) огибаю- 
щей 4А, вых (Ё, ѓ, 9) выходного напряжения Уг вых (19) аналогового 
фильтра, согласованного с сигналом (+, і, 9) в (6.17). При ис- 
пользовании аналоговой фильтрации огибающая А; вых (Ё, {, 9) легко 
выделяется с помощью обычного детектора. Однако при использо- 
вании дискретных методов обработки такая процедура детектиро- 
вания теряет смысл, так что необходимо использовать представле- 
ние огибающей А, вых (№4) в форме 


А, вых (Ё, Ё, 9) = У (0, вых (Ё і, 9)? + [И вых (Ё, В ЧР, (7.4) 


Где И, вых (Ё, ѓ, 9) — преобразование Гильберта функции у» вых ($, 0). 
Выборочные значения А, вых (ЕЛЬ р д) функции А; вых (Ё, {, 9) В 
(7.4) определяются выражением 


А [А а дон = И бе (С, 1А). (7.5) 


Решетчатые функции й 9, ьь:[&] и 2% 9, ых[А] могут быть запи- 
саны аналогично (7.2): 


Е 
уч [А[ = Лі У) хи — К, 9 [4]; (7.6) 
&=0 
Е ^ 
(9) [Е] = ЛЕУ х [2—01 КО. 9 [0], (7.7) 
#—0 


где решетчатая функция К, 9[0] соответствует непрерывному от- 
клику К,(Ь14), т. е. преобразованию Гильберта отклика 
К, (2, р, 0) = и, (Та, р, 4). 

Реализация процедуры вычисления (6.17) на основе :(7.5) при- 
ведена на рис. 7.2, где ФП — функциональный преобразователь, 
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Рис. 7.2. Функциональ- 

ная схема канала уст- 

ройства, реализующего 

вычисление (6.17) с по- 

мощью дискретного фи. ке кр) 
льтра 


ДЁХ [А] А) [А] 


вычисляющий квадратный корень из суммы квадратов, а К; 9) = 
= Кё 9[0] и К 9=Ко,9[5] — коэффициенты передачи взвеши- 
вающих элементов. 

Выборочные значения 4‘ 9), вы огибающей А, вых (Ё, ѓ, 9) в 
(7.4) можно вычислить и по-другому [93]. Действительно, функцию 
И’ вых (1,0) можно представить как выходное напряжение фильт- 
ра, согласованного с сигналом у+г(Ь і, 9), при поступлении на вход 
этого фильтра процесса # (1), являющегося преобразованием Гиль- 
берта от х(Й. Тогда 


Я ЈУ (ўа ар 2; 0 (АЈ), (7.8) 
где 
ПНА КИ. 9 1а. (7.9) 
#=0 


Устройство на рис. 7.3, реализующее процедуру (7.8), содержит 
фазовращатель на л/2, осуществляющий преобразование Гильбер- 
та входного сигнала, дискретизатор Дис и одинаковые дискретные 
фильтры ДФ, структурная схема каждого из которых подобна при- 
веденной на рис. 7.1, а также функциональный преобразователь 
ФП, аналогичный имеющемуся в устройстве на рис. 7.2. 
Необходимо отметить, что при дискретных методах построения 
устройств обработки сигналов возникают специфические вопросы, 


Рис. 7.3. Структурная схема устро#- Рис. 7.4. Реализация электродного 
ства, реализующего процедуру (7.8) взвешивания | 
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связанные с выбором интервала дискретизации АЁ и параметров 
аналогового фильтра на входе дискретного демодулятора. При 
этом возникают систематические ошибки дискретной обработки 
сигналов, подробно рассмотренные в [93]. Далее основное вни- 
мание будет. уделяться реализации дискретных фильтров с учетом 
специфики обработки сигналов со сложными законами изменения 
амплитуды и фазы колебания. 


7.2. ДИСКРЕТНО-АНАЛОГОВЫЕ СОГЛАСОВАННЫЕ ФИЛЬТРЫ 


Основным элементом дискретно-аналоговых согласованных фильтров явля- 
ется дискретно-аналоговая линия задержки (ДАЛЗ), в качестве которой, как 
уже отмечалось в гл. 3, обычно используют линию, выполненную на приборах 
с зарядовой связью (ПЗС) [70, 93]. Важной частью таких согласованных 
фильтров являются устройства взвешивания запоминаемых выборочных значе- 
ний обрабатываемого сигнала. Построение этих устройств зависит от типа яче- 
ек памяти, используемых в ДАЛЗ, а также от назначения самого фильтра, оп- 
ределяющего степень необходимости перестройки весовых коэффициентов К; в 
процессе работы. Рассмотрим прежде всего методы взвешивания, используемые в 
согласованных фильтрах с постоянными коэффициентами. 


7.2.1. Реализация процедуры взвешивания 


Электродное взвешивание. Этот метод широко используется при создании со- 
гласованных фильтров на основе ПЗС. Его суть сводится к тому, что электрод 
каждого т-го элемента ПЗС (при т-тактном управлении) разделяется на две 
части н измеряются заряды, перешедшие в область каждой из этих частей в мо- 
мент подачи тактового импульса. Соответствующие отводы каждого такого эле- 
мента ПЗС подключаются к раздельным тактовым шинам и(+)з и и(^). (рис. 7.4), 
а протекающие в них токи, пропорциональные зарядам, поступают на входы 
дифференциального выходного усилителя. Коэффициент взвешивания К; на і-м 
отводе ДАЛЗ определяет относительную площадь электрода (1+К;)/2, подклю- 
чаемую к одной из указанных раздельных шин и+),. Соответственно относитель- 
ная площадь электрода, подключаемая к другой шине, равна (1—К;)/2. Тогда 
напряжение на выходе дифференциального усилителя 


| 1 №М—1 1 №МЬ—1 №М—1 
Ивых = 7 ха + К) 9: —- У! (1—К) 0: = У К; 0, 
{—=0 {=1 і=0 
где (0: -— заряд в области і-го элемента ПЗС, пропорциональный і-му выборочно- 
му значению непрерывного входного сигнала. 

Если большинство весовых коэффициентов фильтра имеет малое значение, то 
сигналы на входах дифференциального усилителя в схеме на рис. 7.4 могут ока- 
заться очень большими, что приведет к ограничению динамического диапазона 
согласованного фильтра. Для предотвращения этого явления разработана моди- 
фикация метода электродного взвешивания, предусматривающая разделение счи- 
тывающих электродов на три части. 

В современных ПЗС достигается высокая точность установки весовых коэф- 
фициентов (ошибка — не более 1%). 

Взвешивание на резисторах. Этот метод является одним из простейших, од- 
нако его целесообразно использовать лишь в тех случаях, когда ячейки ДАЛЗ 
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Рис. 7.5. Реализация взвешивания Рис. 7.6. Схема перестраиваемого 
на резисторах: 21—574УД1 фильтра с взвешиванием на МОП- 
транзисторах 


имеют малое выходное сопротивление или выходы ячеек подключаются к нагру- 
зочным резисторам через согласующие схемы (например, истоковые повторители). 
В качестве примера рассмотрим взвешивание на резисторах, выполняемое в со- 
гласованных фильтрах на основе последовательно включенных ПЗС, например, 
типа 528БР1. Сигналы с выходов ПЗС через истоковые повторители поступают на 
суммирующее устройство (рис. 7.5). Модуль |К:| весового коэффициента на і-м 
отводе ДАЛЗ определяется отношением А:/Ку, а знак его задается путем под- 
ключения выхода истокового повторителя через резистор №; к инвертирующему 
либо неинвертирующему входу дифференциального усилителя ШРІ. 


На рис. 7.5 К! >0, К<0, Кз<0, К, >0, К < 0. 


7.2.2. Перестраиваемые фильтры 


Перестраиваемые фильтры с взвешиванием на МОП-транзисторах. При не- 
обходимости оперативной перестройки импульсного отклика согласованного 
фильтра, например, при использовании алгоритмов с обратной связью по реше- 
нию можно применить программируемое взвешивание с помощью МОП-тран- 
зисторов, имеющих управляемую крутизну. При реализации программируемого 
взвешивания выборочные значения сигнала с отводов ДАЛЗ подаются на затво- 
ры МОП-транзисторов, в то время как на их стоки с соответствующих устройств 
выборки и хранения УВХ поступают напряжения, пропорциональные весовым ко- 
эффициентам. Напряжение на УВХ с помошью ЦАП по программе, хранящейся 
в цифровом постоянном запоминающем устройстве ПЗУ, устанавливается после- 
довательно через общую шину, с которой соединены МОП-переключатели, уп- 
равляемые цифровым коммутатором на регистре сдвига РС (рис. 7.6). 

Перестраиваемые фильтры на основе ЦАП. Можно и непосредственно ис- 
пользовать ЦАП умножающего типа в качестве взвешивающих элементов, уп- 
равляемых цифровыми последовательностями (рис. 7.7). В этом устройстве функ- 
ции ДАЛЗ выполняют аналоговые регистры сдвига на ПЗС 528БР1, для управ- 
ления работой которых применяются три импульсные последовательности (ит, 
Ио, Ифз), СДВИНУутые во времени друг относительно друга на определенное зна- 
чение (см. рис. 3.24). 

К каждому отводу ДАЛЗ подключен ЦАП, работающий как четырехквад- 
рантный перемножитель двоичных чисел управляющего кода и опорного напряже- 
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ния, в качестве которого используются сигналы (выборочные значения входно- 
го сигнала) с выходов ДАЛЗ. Коэффициент передачи внутреннего резистивного 
делителя преобразователей 02, ЮЗ определяется входным 10-разрядным двоич- 
ным кодом Д;. Выходы микросхем 02, ОЗ подключены к инвертирующим вхо- 
дам операционных усилителей 04, суммирующих выходные токи ЦАП и преоб- 
разующих их в напряжение. Таким образом, на выходе операционного усилителя 
04.2 формируется напряжение, пропорциональное сумме произведений задер- 
жанных выборочных значений сигнала и импульсного отклика. При этом задерж- 
ка между соседними выборочными значениями составляет 32 такта. Перестройка 
импульсного отклика согласованного фильтра осуществляется путем изменения 
кодов Д;, которые могут быть сформированы, например, с помощью микро- 
процессора или поступать из постоянного запоминающего устройства. На рис, 
7.8 показан пример использования 12-разрядных ЦАП в качестве перестраивае- 
мых взвешивающих элементов, коэффициенты передачи которых изменяются с 
помощью кодов Д;, записанных в программируемых запоминающих устройствах 
с общим объемом памяти 256%4ЖЗ бит. Такое устройство позволяет формиро- 
вать 32 импульсных отклика согласованного фильтра, имеющего 8 отводов ДАЛЗ 
и построенного на основе ПЗС линий задержки 528БР1 или 593БР1. Микросхе- 
мы ВІ, 05, 07, образующие ПЗУ, предварительно программируются при помощи 
прожигания плавких вставок в матрице запоминающего устройства. При этом 
в рі, 05, 07 записываются выборочные значения импульсных откликов в виде 
12-разрядных кодовых слов, а в 202 за- 
писываются последовательности 4-раз- 
рядных управляющих кодов. 


К, Р 
$70к 100к 100к 


р М0! Цр2 И , 
Р 4 і 57° Работа устройства осуществляегт- 
а! | и р! ся следующим образом. На адресных 
а 5 3| 5] 0 И входах (входы 5, 6, 7, 4, 3) ВБИ, 


05, 07 ПЗУ устанавливается 5-раз- 


ия 79 рядный двоичный код, соответствую- 
Ку...Ка 
10к ; 
}^ ЦАП 
и 02 
Я | ЦАП 
6 
7 
д,4 5 ак = +158 
10 е 
71 
* 
12 №; [ №2 
15 100к бк 
С] 
Ұ 
Выход 
[о 4 
10к 
Рис. 7.7. Схема согласованного — 
фильтра с перестраиваемым импульс- 
ным откликом на основе ПЗС линий 
задержки и перемножающих ЦАП: ; 
рі —528БР1; 02, Рз — 572ПАІ; ф 
04 — 572У Д. 
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щий номеру требуемого импульсного отклика. Импульс запуска установ- 
ки весовых коэффициентов поступает на вход К5-триггера, который выраба- 
тывает управляющий сигнал. По этому сигналу разрешается прохождение такто- 
вых импульсов Ит с частотой следования [+ через вентиль 03.3 на вход двоичного 
счетчика 04 с коэффициентом счета, равным 8. Исходному состоянию двоичного 
счетчика соответствует уровень логического 0 на всех его выходах. При поступле- 
нии тактовых импульсов на вход счетчика на его выходах (выводы 12, 9, 8) ко- 
ды последовательно изменяются и подаются на адресные входы микросхем ПЗУ. 
При изменении на единицу кодов на адресных входах ПЗУ из запоминающего 
устройства последовательно считываются 12-разрядные кодовые слова, соот- 
ветствующие коэффициентам передачи импульсного отклика, и 4-разрядные дво- 
ичные числа, которые определяют номер коэффициента передачи. 

В состав каждого ЦАП 014..р21 входят два цифровых буферных ре- 
гистра для фиксации входной информации. Значения коэффициентов передачи 
последовательно записываются в первые буферные регистры ЦАП 214... 021 
при помощи управляющей последовательности, которая поступает с выхода де- 
шифратора номера коэффициента передачи (06, 08... 013). 

Процесс записи кодовых слов в буферные регистры ЦАП завершается при 
поступлении соответствующего сигнала на Ю-вход В$-триггера. При этом пре- 
кращается поступление тактовых импульсов на вход двоичного счетчика, и сам 
счетчик устанавливается в исходное состояние (на всех выходах счетчика при- 
сутствует уровень логического 0). Такой сигнал формируется на выходе 011.3 
либо после завершения записи кода в последний (восьмой) ЦАП, либо при по- 
сгуплении из ПЗУ 02 на вход дешифратора 06 установочного кода 1000. 

Такой принцип установки коэффициентов передачи импульсного отклика со- 
гласованного фильтра позволяет изменять в произвольном порядке нужное чис- 
ло коэффициентов. При этом в зависимости от положения переключателя В} 
возможны два режима работы. В первом при поступлении напряжения логиче- 
ского 0 на вход 13 микросхемы 011.4 коэффициент передачи резистивного де- 
лителя ЦАП изменяется сразу после записи 12-разрядного числа в первый бу- 
ферный регистр ЦАП (второй буферный регистр при этом осуществляет лишь 
перезапись двоичного числа). Во втором режиме, если на вход 13 011.4 пос- 
тупает напряжение логической 1, двоичный код из первых буферных регистров 
всех ЦАП переписывается во вторые регистры ЦАП и коэффициенты переда- 
чи всех взвешивающих устройств изменяются одновременно. Выходы всех ЦАП, 
как и в схеме на рис. 7.7 подключаются к преобразователю ток — напряжение, в 
котором выходные токи ЦАП суммируются и преобразуются в напряжение. 


7.2.3. Повышение быстродействия дискретно-аналоговых 
согласованных фильтров 


Быстродействие дискретно-аналогового согласованного фильтра определяет- 
ся минимальным интервалом задержки Аш между отводами ДАЛЗ. Напри- 
мер, для ПЗС линий задержки 593БРІ значение Аи» составляет 1 мкс [70], 
что позволяет осуществлять обработку сигналов в системах со скоростью пере- 
дачи информации до 200 кбит/с. В ряде случаев такого быстродействия оказы- 
вается недостаточно. Рассмотрим один из методов повышения быстродействия 
дискретно-аналогового согласованного фильтра, заключающийся в параллельном 
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соединении линии задержки с поочередной записью выборочных значений х (і) в 
каждую из этих линий при соответствующей организации считывания напряже- 
ний с отводов (рис. 7.9). | 

Выборочные значения Х(іЛі) с выхода дискретизатора Дис с помощью 
входного коммутатора Ком распределяются последовательно во времени по 
[ дискретно-аналоговым линиям задержки. Число отводов каждой линии за- 
держки п= №1, а следовательно, и время задержки между двумя соседними 
отводами линии равно ГАЁ, т. е. в / раз больше, чем при традиционном методе 
использования ДАЛЗ в согласованных фильтрах. Напомним, что интервал дис- 
кретизации входного колебания по-прежнему равен А/. К п отводам каждой 
линии задержки подключены № взвешивающих устройств, коэффициенты пере- 
дачи которых пропорциональны выборочным значениям К: импульсного откли- 
ка согласованного фильтра. В состав фильтра входят Ё комплектов взвеши- 
вающих устройств, которые объединяются в группы по п элементов. Сумми- 
рующая шина каждой группы подключается к входам сумматоров, причем каж- 
дая суммирующая шина /-й груплы взвешивающих устройств подключается к 
входу [-го сумматора. С помощью выходного коммутатора Ком, работающего 
синхронно с входным коммутатором, происходит считывание результатов зо- 
гласованной фильтрации на выход устройства. 


Как уже отмечалось, быстродействие дискретно-аналогового согласованно- 
гс фильтра определяется максимальной частотой ј; тактовых последовательно- 
стей, осуществляющих перезапись выборочных значений х(іЛі) из одной ячей- 


ки памяти в другую. В устройстве на рис. 7.9 [+ =И/ЁГАЬ т. е. требования к 
быстродействию ДАЛЗ снижаются в Ё раз. 


Выход 


Рис. 7.9. Обобщенная структурная схема дискретно-аналогового согласованного 
фильтра с повышенным быстродействием 
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Выход 


Рис 7.10. Структурная схема дискретно-аналогового согласованного фильтра 
на основе двух ДАЛЗ 


В качестве примера рассмотрим работу устройства при М=8 и [=2 (рис. 
7.10). При этом используются две линии задержки и две матрицы взвешиваю- 
щих элементов. С выхода дискретизатора последовательность выборочных зна- 
чений х(іЛѓ) входного сигнала поступает на вход коммутатора Ком, который 
распределяет выборочные значения х(АР по ДАЛЗ так, что, например, первое 
выборочное значение х(Аѓ) поступает на вход первой линии задержки; второе — 
на вход второй линии задержки; третье — вновь на вход первой линии задерж- 
ки и т. д. Рассмотрим подробнее процесс формирования выходного напряжения 
такого согласованного фильтра. Пусть очередное выборочное значение х(ЁД{) 
записывается в первую линию задержки. В момент времени АА? напряжение на 
первом входе сумматора 


ИТ (ЕА) = (ЕАО К, + х [(#—2) АНК, 4 
+ х (6—4) АНК, Ех [(6— 6) АН К, 


где К; — коэффициенты передачи резисторов ?№;. При этом на втором входе 
сумматора 
ИТ (Е АВ = х (Е ПАНК, х [(#—3) АИ Ка - х 100—5) АЙ К + 
х [(6— 7) АД К,. 
При сложении (0 (АДҰ) и О, (АЛі) на выходе сумматора в этот же мо- 


мент времени ѓ= Лі формируется напряжение О(0) (АЛІ), пропорциональное зна- 
чению дискретной свертки: 


И (ЕДЕ) = ОО (ЕА И) (ЕА) = х (ЕА К, 
М 
+ х0 — АЯК, +... 006—7) АНК = У 106—1 0)А4 КІ. 
{= 1 
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Через выходной коммутатор Ком напряжение И“) (ЕД) поступает на выход 
фильтра. 


В следующий момент времени {== (4+1) Лі очередное выборочное значение 
х[ (+1) ЛЕ] записывается во вторую линию задержки. Напряжения иа входах 
другого сумматора будут определяться выражениями 


ОО (ЕАД = ПАЙК, + х[(#—ПАДК, + 
+ х (6—3) АЙ Кь-+ х[(#—5) АНК, 
И (ЕП А) = (ЕА К, - х [(Е—2) АИК. х (Е —4) АН Ка 
Бх (6—6) ААК. 


На выходе этого же сумматора при {= (+1) 4 
ИП (ЕА = (ОА (ЕА д = 
= х (А+ ПАНК, -- х (АА К, ... + х (0—6) АН К, = 


м 
= КЕД К;. 
=] 
Таким образом, на выходе второго сумматора в момент времени #= (#+ 
+1) АР формируется следующее значение дискретной свертки, которое через вы- 
ходной коммутатор Ком поступает на выход устройства. 


7.3. ЦИФРОВЫЕ СОГЛАСОВАННЫЕ ФИЛЬТРЫ 


Алгоритм согласованной фильтрации можно реализовать либо с примене- 
нием дискретного преобразования Фурье (метод быстрой свертки), что удобно 
при программной организации операций, либо путем непосредственного вычис- 
ления выражения дискретной свертки (7.3) на основе классической процедуры 
нерекурсивной фильтрации. 


7.8.1. Фильтры на основе процедуры «быстрой свертки» 


В таких фильтрах вычисление интеграла свертки, описывающего связь меж- 
ду входным $(Г) и выходным $вых (і) сигналами линейной цепи во временной 
области, заменяется вычислением функции $ьых(0) ==5 (®)У(®), где (0), 
Эвых(®) — спектры входного 5(/) и выходного ѕвых(ѓ) сигналов; У(®) — функ- 
ция передачи аналоговой цепи. Для дискретных значений спектра 

Звых (Е Ао) = $ (Ао) У(Ё Ао), (7.10) 
где Ло — шаг по частоте, равный 2л/Т. 


Функции 5(АЛо) и У(АДо) вычисляются путем дискретного преобразования 
Фурье (ДПФ) соответственно входного сигнала и импульсного отклика фильтра: 


М1 од 
Ѕ(ЕЛо) =Ағ У! $ [п] ехр (— и) 
п=0 М 


№1 2л 
У (Ло) = ДЕ У, К [п] ехр | 3-а). 
п=0 
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Решетчатую функцию $зых[А] можно получить путем обратного дискрет- 
ного преобразования Фурье функции Эвых (До): 


№М—1 
вых = з (72 п) ер (1. к). 
(0 Т № 

Операции прямого и обратного дискретных преобразований Фурье, а так- 
же перемножение функций 5 (АЛо) и У(ЕЛо) удобно осуществлять программ- 
ным методом. Заметим, что функцию У (ло) можно заранее ввести в память 
процессора. 

Алгоритм вычисления интеграла свертки иллюстрируется рис. 7.11. Для 
уменьшения погрешностей, связанных с дискретным преобразованием Фурье, 
увеличивают значение Т, дополняя последовательность выборочных значений 
ѕ(АДі) или К(ЕАЕ) рядом нулевых выборочных значений для уменьшения шага 
по частоте (интервала между выбороч- 
ными значениями функций $ (А2л/Т) и 
У(Е2л/Т)). 

При вычислении ДПФ для полу- 
чения каждого из № значений ре- 
шетчатых функций $[] и Ү[А], а 5/к] 
также при вычислении обратного ДПФ 
функции ых[ФА] для уменьшения 
требуемого числа операций использует- 
ся алгоритм быстрого преобразования Рис 711 


$вых [7 


Схема реализации про: 
Фурье [69]. цедуры «быстрой свертки» 


7.8.2. Нерекурсивные фильтры 


Процедуру дискретной свертки, представленную в цифровой форме, можно 
записать в виде 


м1 
$9 [Е] = ДЕУ х0) ре КО) [1], (7.11) 
{=0 


где $(9)вых[А], х [8—/] и КР) [1] — последовательности 4-, п- и р-разрядных 
чисел, являющихся цифровыми эквивалентами решетчатых функций ѕвых [А], 
х[8—] и КГИ соответственно, причем д=п-+р. 

Схема реализации процедуры дискретной свертки, представленной в циф- 
ровой форме согласно (7.11), показана на рис. 7.12, где ЦП — цифровой пере- 
множитель п- и р-разрядных чисел; ФО — устройство формирования импульс- 
ного отклика (последовательности р-разрядных чисел К(Р)[П). 

Выполнение процедуры дискретной свертки осуществляется в два этапа. 
Первый состоит в организации перемножения каждого п-разрядного числа 


(9) 
х(2) х/к] 5вых/К/ 
М.г — — Выход 
У УС => 
у. 


Рис. 7.12. Струк- 
турная схема ця- 
фрового согласо- 
ванного фильтра 
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Рис. 7.13. Струк- М 
тура оперативного 
запоминающего 

устройства цифро- 


рового согласован- 2“ 
ного фильтра 2 
р) (р) и 
Хек С А ВА 
и 


Рук] 


К] 


Голасна лата 


ас 
у 
—5 
Е 
“у, 
>с 
Е) 
ых 
=. 
> 
< 
<, 
\ 


хб [8—1] на все № значений р-разрядных чисел КРУ] и записи М№ получен- 
ных (п--р)-разрядных чисел в оперативное запоминающее устройство ОЗУ, пред- 
ставляющее собой куб памяти размером МХМХ (п+р), в который построчно 
(по № чисел) записываются произведения х("[2—] К) [1] (рис. 7.13). Второй 
этап состоит в считывании информации из ОЗУ и суммировании с помощью 
цифрового сумматора-накопителя СН М полученных (п + р)-разрядных чисел для 
каждого значения ё функции (9, ых [А]. 

Все элементы куба (рис. 7.13) представляют собой слагаемые, входящие в 
(7.11), и для получения значения 59), ых[Ё] необходимо организовать диаго- 
нальный режим считывания чисел из ОЗУ. Действительно, при А=0 


509), [0] = х(") [0] КХР) [0] + х0") [1] КО) [|+ ... 
и.) [— (А – 0) КОР) [А Ц. (7.19) 


Аналогично при = 1 
500) [1] — (1) [11 КР) [0] + (п) [0] К‘) [11+ ... 


и. х(") [— (М-— 2)] КОР) М— 1; 
при = М№—2 
$9 [М— 2] = х0") [М— 2] КР) [0] 4 х0" [М— 3] К) [11 +... 


и. хе [— ИП КОР) [М— 1]; 
при А= № ~- 1 
$) [А — 1 =") [М— ПК) [0] + х0") [М — 3] К) [1] + ... 


ы 09 [0] КО) [М-- 1]. (7.13) 


С учетом (7.12) и (7.13) легко определить порядок диагонального считы- 
вания и суммирования чисел из ОЗУ, предусмотрев при этом чередование эта- 
пов считывания и суммирования и этапов записи чисел. При этом, как видно из 
(7.13), после А-го диагонального считывания и суммирования М№ чисел из ОЗУ 
необходимо произвести запись № чисел следующих произведений (7.11) в #-ю 
строку куба памяти (рис. 7.13). Через № циклов процесс работы цифрового 
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согласованного фильтра (ЦСФ) повторяется. Время одного цикла (считывание, 
суммирование) / (запись) равно интервалу дискретизации ДЕ. 

Такой принцип построения ЦСФ позволяет создавать наращиваемую струк- 
туру устройства, что особенно важно при обработке радиосигналов большой 
длительности. 

Методы построения и практическая реализация устройства формирования 
импульсного отклика (последовательности р-разрядных чисел КРУГ] ФО) не 
отличаются от применяемых в цифровых устройствах формирования сигналов 
(гл. 3). Наиболее быстродействующими цифровыми перемножителями ЦП яв- 
ляются ЦП параллельного типа. Такие ЦП разделяются на матричные перемно- 
жители и перемножители на основе постоянных запоминающих устройств [69]. 

Матричные перемножители (рис. 7.14) осуществляют операцию перемноже- 
ния П- и р-разрядных чисел Х”) и 7У(Р) в соответствии со следующим алго- 
ритмом работы: 


п | р—і 
7(9+р) — хп) ү(р) — У х; 9! У у;27, (7.14) 
1—0 і==0 


где х:, Уу и 2һ — значения 1-го, ј-го и К-го разрядов чисел Х("), У?) и 2(%+р), 
представленных в двоичном коде. При этом каждое число Х“”) представляется в 
виде п-разрядного числа (хп_1Хп-2... Хо); число УР) —в виде р-разрядного чис- 
ла (ур-10р-2... у) и число 17\+Р—в виде (п+р)-разрядного числа 
(2р+п-12р+п-2 ... 20), причем старшими являются разряды хп-1, Ур-1 И 2р+п-1, 
а младшими — Хо, Џо И 20. 

На входы двоичных сумматоров поступают результаты логического пере- 
множения разрядов положительных чисел Х(") и ҮР), Двоичный сумматор име- 
ет входы а и б, вход переноса числа ро, выход суммы 5$ и выход переноса чис: 
ла р. Каждая строка сумматоров (рис. 7.14) формирует частичную сумму из 


Х Хх 
902 у 901 


хоу; 


Хо Уд 20 


2п+р-1 2п+р-2 _ 2п+р-3 


Рис. 7.14 Структура матричного цифрового перемножителя 
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Рис. 7.15. Схема матричного 24 


перемножителя: р1...03 — рі _ 
564ЛАТ, 04, 05 — 564ИМІ Хо с в а ы | - 20 
и 1 а 12 ! 
(7.14) и передает ее следую- 2: А 5 
щей строке. Младший разряд Хх] с ЕН гүр бА 
числа 2(%+р) образуется отдель- - 0\1: БА 
но как результат логического Ш 
перемножения разрядов хо И уо. А 
На рис. 7.15 в качестве Хг о И 
примера приведена принципя- | був: 7 а 05 
альная схема матричного пере- 50 00 
множителя, предназначенная Ху с р ©: 5м рг 02, 
для перемножения 4- и 3-раз- 907 © Ч [ А | ру О 2; 
рядных чисел Х(Х и У), в ко- ШЕ 6} “а 2. о 24 
торой для логического перемно- ^ш | 5 =; 
жения разрядов используются ВБ. 
элементы 01...03, а в качест- у, с 1,4 26 
ве сумматоров 24 и В5—4-раз- 2 | [44 
рядные полные сумматоры. ан 
Разряды результирующего | — и, 
числа 42 формируются в |“. 


инвертированном виде. На 
входы а сумматоров 24 и 025 подается напряжение логической І. 

Быстродействие такого матричного перемножителя определяется быстродей- 
ствием элементов, входящих в устройство, и для его оценки необходимо опре- 
делить самый продолжительный путь прохождения сигнала по перемножителю. 
При использовании указанных типов микросхем максимальная частота считы- 
вания чисел с выхода перемножителя составляет не более 1 МГЦ. 

Перемножители на основе постоянных запоминающих устройств содержат 
ПЗУ, в которых хранятся таблицы произведений различных вариантов сомножи- 
телей, причем общее число произведений равно 27+? (п-+р)-разрядных чисел. 
Основу ПЗУ составляют матрицы ячеек памяти с записанными в них (п-+р)- 
разрядными числами, например, путем прожигания соответствующих перемы- 
чек в матрице. Обращение к хранимой информации производится через адрес- 
ные входы подачей на них соответствующего кода адреса, а съем (п+р)-раз- 
рядных чисел происходит, как правило с (п+р) выходов ПЗУ в параллельном 
коде. 

Пример использования ПЗУ на микросхемах 556РТ4 рассмотрен в гл. 3. 
Быстродействие таких перемножителей определяется минимальным временем 
считывания информации из ПЗУ, которое обычно меньше, чем у матричных 
перемножителей. 


Одним из основных узлов структурной схемы на рис. 7.12 является цифро- 
вой сумматор-накопитель (СН) № полученных (п-+р)-разрядных чисел, осу- 
ществляющий операцию суммирования в соответствии с выражением (7.10). 
Такой цифровой сумматор-накопитель (рис. 7.16) состоит из 4-разрядного пол- 
ного сумматора О/ и регистра-накопителя 02. В сумматоре происходит сложе- 
ние чисел, поступающих на первые входы 01 (А1... А4) с выходов ЦП, и чисел, 
которые формируются на выходах 02 и поступают на вторые входы 01 (ВІ... 
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Рис. 7.16. Схема цифро- 

вого сумматора-накопи- 

теля: р1-564иИМ1, 
р2-564ИР9 


... В4). Результат суммирования 
записывается в регистр-нако- 
питель. 

Организация процесса сум- 
мирования чисел с записью ре- 
зультата в регистр-накопитель 
осуществляется при помощи 
управляющих последовательно- 
стей иу. На первом шаге сум- 
мирования вычисляется сумма 
первого числа, считываемого с выходов ЦП, и двоичного числа, записанного в рг- 
гистре-накопителе, все разряды которого равны нулю. Эта первая сумма запн- 
сывается в регистр-накопитель. На втором шаге вычисляется сумма второго чн- 
сла, считываемого с выходов ЦИ, и первой суммы, хранящейся в регистре-нако- 
пителе, и результат сложения записывается в этот же регистр-накопитель. Процесс 
суммирования и накопления чисел продолжается № шагов, и таким образом в 
конце цикла суммирования в регистре-накопителе будет записано число, соответ- 
ствующее значению 


М—1 
У х(п) [2] К‘) [А]. 


• 


6—0 
7.3.8. Оптимизация структуры нерекурсивного фильтра 


Представление алгоритма дискретной свертки в матричной форме [93] и 
синтезированная на этой основе обобщенная структура цифрового нерекурсив- 
ного фильтра (ЦНФ) позволяет выбрать, во-первых, способ организации вы- 
числений и соответствующую форму реализации структуры ЦНФ и, во-вторых, 
число используемых операционных устройств при данном способе организации 
вычислений. Такой метод реализации ЦНФ дает возможность оптимизировать 
его структуру и тем самым обеспечить заданное быстродействие при ограничен- 
ной сложности реализации. 

Обобщенная структура ЦНФ. Алгоритм дискретной свертки входного коле- 
бания с импульсным откликом фильтра можно представить в матричном виде 
[52]: 

О= 1, {ХрАр} 1, 


где Ц — матрица-столбец результата обработки, вычисленная при умножении на 
единичную матрицу-столбец | результата воздействия оператора смещения Ёл, 
выполненного над элементами матрицы, равной произведению матриц Хр и А. 
Матрица Хр содержит выборочные значения х(1А1) (1=0, 1, 2,...) входного 
процесса х(Ё), причем каждая ј-я строка этой матрицы содержит М-+1=М зна- 
чений х(1ЛЬ, из которых [+1 используются при вычислении на (]—1)-м ин- 
тервале дискретизации. Здесь МЛЁ— длительность импульсного отклика фильт- 
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ра, отсчеты К; которого образуют матрицу Ар, І — целая часть М/р, а значе- 
ние р выбирается из ряда 1, 2, .., М-+1.. Таким образом, матрица Хр» характе- 
ризует наличие в структурной схеме ЦСФ [ последовательно включенных эле- 
ментов памяти с временем памяти каждого, равным рА:. 

Матрицы Хр и Ар перемножаются при помощи цифровых перемножителей 
ЦП ((1=С=< ЛМ) и сумматоров С. При этом на выходе устройства перемноже- 
ния и суммирования УПС последовательно формируются рй промежуточных 
результатов вычисления 6:;; равных соответствующим элементам матрицы 
{ХА}, где Ю=М/А при целом №М/А и А — целая часть '(М№М/А)-1 при дробном 
М/А, А=р(Ё-). 

Значения К; поступают в УПС из формирователя импульсного отклика ФО, 
который можно выполнить либо на основе постоянных запоминающих устройств 
< записанным в них фиксированным ансамблем форм импульсных откликов, 
либо в виде специальной схемы вычисления К; по заданному алгоритму. 

Число операций перемножения, которые производит каждый ЦП на интер- 
вале дискретизации ЛГ, и число промежуточных результатов вычислений при 
заданном значении №, определяются способом организации вычислений в ЦНФ 
{выбором параметров М и р) и числом используемых ЦІП (значением С). 

Оператор Г осуществляет задержку промежуточных результатов вычис- 
лений. Операция преобразования [„ и умножения на единичную матрицу-стол- 
бец 1 реализуется с помощью суммирующей цифровой линии задержки СЦЛЗ, 
поскольку умножение преобразованкой матрицы {$»Ар} на единичную матри: 
цу-столбец | означает суммирование элементов строк матрицы /., {$рАр}. 

Быстродействие ЦНФ при заданном № определяется временем выполнения 
операций в устройстве, числом ЦП и способом организации вычислений (зна- 
чениями М и р). Количественной характеристикой быстродействия ЦНФ может 
служить интервал дискретизации Лі, необходимый для выполнения всех требуе- 
мых на этом интервале операций при данной организации вычислений и вны- 
бранной элементной базе. При этом последняя определяет минимальное время 
выполнения одной операции оп мт ==И1Ёт ша, Где {г ши — минимальный такто- 
вый интервал, при котором операционные устройства, входящие в состав ЦНФ, 
сохраняют работоспособность, а п, — число тактовых интервалов, необходимых 
для выполнения операций записи, считывания или арифметических операций 
с п-разрядными числами. 

Конкретный способ организации вычислений в ЦНФ зависит от вида ЦЛЗ, 
которую можно реализовать на основе либо ОЗУ с произвольной выборкой, ли- 
бо цифровых РС. В первом случае такая линия задержки имеет один /-разряд- 
ный информационный вход и один [-разрядный выход. В отличие от ОЗУ ЦЛЗ 
на основе РС имеет выходы каждой 7-й ячейки памяти (г=1, 2,...), на кото- 
рых одновременно присутствуют сдвинутые на время Лі отсчетные значения 
входного сигнала. Интегральные схемы ОЗУ обладают большим объемом памя- 
ти по сравнению с РС, однако способ организации считывания информации в 
ЦЛЗ на основе ОЗУ ограничивает возможность параллельной обработки отсче- 
тов входного сигнала. 

ЦНФ на основе оперативного запоминающего устройства (рис. 7.17). В ОЗУ 
записываются М-+1 значений х(ЛР) в соответствии < одной строкой матрицы 
Х›. Для вычисления промежуточных результатов 6+; в схеме ЦНФ использу- 
ются С перемножителей и сумматоров-накопителей СН. Величины 6:; форми- 
руются при умножении Г.+1 выборочных значений входного сигнала в #-м ЦИ 
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на соответствующие значения импулъ- 
сного отклика с последующим сумми- 
рованием в СН.. В пределах одного 
интервала дискретизации на выходе 
каждого СН, последовательно форми- 
руются = величин 0;;, где 2 равно 
рК/С при целом рВ/С и целой часги 
(рЮ/С) +1 при дробном РЮ/С. При 
выборе параметров М и р должно 
выполняться условие рК>С, так как 
общее число промежуточных резуль- 
татов вычисления равно рА. 

Суммирующая цифровая линия 
задержки может быть реализована 
при помощи ОЗУ» и сумматора-нако- 
пителя СН. При этом преобразова- 
ние [) выполняется при соответст- 
вующей организации записи и считы- 
вания информации из ОЗУ», а умножение на единичную матрицу-столбец 1 — 
при суммировании элементов строк матрицы Ё {ХА} в СН, 

Анализ работы ЦНФ, реализованного по схеме на рис. 7.17, показывает, 
что быстродействие фильтра определяется следующим образом: 


== {ђе С< (1+4 1)/2, 
Т \9рр41, С> (+ 1)/2. 


При данном числе перемножителей С величина Л! может быть минимизирована 
выбором соответствующих М и р. Графики зависимости таких Айа от числа 
һспользуемых перемножителей С приведены на рис. 7.18. При этом для каж- 
дого № существует оптимальное число перемножителей С = Со, при котором до- 
стигается максимальное быстродействие фильтра, соответствующее минимуму 
функции Аі /ол тіп: 


Рис. 7.17. Структурная схема цифрово- 
го нерекурсивного фильтра на основе 
ОЗУ 


(7.15) 


Ді \ 
піп | 208 С, (7.16) 


С “ѓоптір / 


Использование большего, чем Со, числа ЦП приводит к росту Ліьіһ из-за увели- 
чения числа промежуточных результатов вычислений и последовательного ре- 
жима записн и считывания информации на ОЗУ». 

ЦНФ на основе регистра сдвига (рис. 7.19). Число ЦП в схеме фильтра 
определяет число используемых отводов в ЦЛЗ, равное С=/1+1. В схеме 
ЦСФ на основе РС в отличие от ранее рассмотренной схемы промежуточные 
результаты вычисления 6;; последовательно формируются при суммировании 
чисел, поступающих с выходов всех ЦП. Суммирующую цифровую линию за- 
держки также можно выполнить при помощи регистров сдвига. 

Быстродействие ЦНФ, реализованного по схеме на рис. 7.19, определяется 
числом операций умножения, выполняемых каждым перемножителем на интерва- 
ле дискретизации. При этом 


А 1/1оп тір = р К. (7.17) 
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Как и в схеме на основе ОЗУ, выбирая М и р при каждом значении С, можно 
минимизировать Лі (рис. 7.18). Максимальное быстродействие фильтра дости- 
гается при С= Съах= №. При этом р=1, Лљьһ/7=1 и схема ЦНФ преобразуется 
в схему классического трансверсального фильтра. В случае, если используется 
РС с выходом через г ячеек памяти, то р=й (= 1, 2, .., целая часть (М/г)), 
что приводит к уменьшению максимально возможного числа используемых пере- 

множителей и соответствующему уменьшению быстродействия 


А?тіп/ёоптіп = СХЕМ. 


\ Выбор оптимальной схемы ЦНФ. Анализ обобщенной 

\ структуры ЦНФ на основе ОЗУ или РС позволяет по заданным 

\ интервалу дискретизации входного сигнала А? и числу М зна- 

20 \ чений импульсного отклика выбрать для данной элементной ба- 
зы (определяющей значение п шш) наименее сложную оптн- 


0123495678910 11 №3 14 5 1. С 


Рис. 7.18. Зависимость, характеризующая быстродействие ЦНФ на основе ОЗУ 
) и на основе регистра сдвига (— — —) 


Рис. 7.19. Структурная схема цифрового нерекурсивного фильтра на основе ре- 
гистра сдвига 
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мальную схему ЦНФ. Как видно из рис. 7.18, в схеме ЦНФ на основе ОЗУ 
целесообразно использовать число ЦП С< Со. В этой области значений С объем 
памяти ОЗУ изменяется незначительно, так что минимальная сложность устрой- 
ства достигается при минимальном числе перемножителей, обеспечивающем за- 
данное быстродействие. 

Таким образом, по заданному значению А; и выбранной элементной базе 
с временем выполнения операций оп шіп можно определить минимальное тре- 
буемое число перемножителей в схеме ЦНФ. Дальнейшее уменьшение числа ЦП 
возможно лишь за счет использования более быстродействующих микросхем 
(уменышения значения юпшш). Минимальное значение Лі для ЦНФ на основе 
ОЗУ можно оценить следующим образом: 


тіп (А бро) ~ (УМ Паша. (7.18) 


Если заданное Лі такое, что Лор мп < У 21, то можно использовать ЦНФ 


только на основе РС, причем в этом случае С> Су. Если Аи ша > У 2, то 
можно использовать оба типа схем ЦНФ, и быстродействие их практически сов- 
падает при одинаковых значениях М и С, так что при выборе схемы ЦНФ сле- 
дует анализировать лишь сложность реализации. На этапе проектирования слож- 
ность реализации можно оценить числом микросхем, например, среднего уровня 
интеграции, входящих в состав операционных устройств ЦНФ. Анализ рассмат- 
риваемых структур ЦНФ показывает, что если в качестве элементной базы рас- 
сматривать устройства, входящие во все основные серии цифровых интегральных 
схем среднего уровня интеграции, такие как 4- и 8-разрядные регистры сдвига, 
4-разрядные двоичные сумматоры, ОЗУ с произвольной выборкой на 256 бит и 
т. п, то ЦНФ на основе ОЗУ можно реализовать при помощи значительно 
меньшего числа микросхем, чем ЦНФ на основе РС. 


7.4. ЦИФРОВЫЕ КОРРЕЛЯТОРЫ НА ОСНОВЕ МИКРОПРОЦЕССОРОВ 


Развитие микропроцессоров дало возможность создавать значительно более 
гибкую по алгоритмической структуре и более простую в реализации и управ- 
лепин аппаратуру обработки радиосигналов, имеющих сложные законы измене- 
ния амплитуды и фазы. Большая гибкость устройств, использующих микропро- 
цессор МП, достигается программной организацией алгоритма его работы. В 
этих случаях корректировка алгоритма или замена одного алгоритма другим 
происходит без существенных схемных изменений. 

Рассмотрим возможность использования МП для реализации алгоритмов ко- 
герентного приема, например, вида (4.3), (5.2) и т. п. на примере МП К584ИКІ 
(рис. 7.20). Устройство ввода УВ, представляющее собой логическую схему сло- 
жения, сигналами с блока управления (на рис. 7.20 нет) переключает шину вхо- 
да Шьх процессорного элемента ПЭ либо на выход АЦП, либо на выход циф- 
рового перемножителя ЦП. Кроме того, например, при реализации алгоритмов 
вида (6.15) в условиях, когда требуется операция сравнения результата корреля- 
ционной обработки с некоторым пороговым значением напряжения, УВ позво- 
ляет вводить в ПЭ входные данные по шине Швд в виде двоичных чисел, соот- 
ветствующих этому напряжению. 

Процессорный элемент такого устройства дискретной обработки радиосигна- 
лов обычно выполняется на трех МП, и длина кодовых слов, с которыми оперн- 
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(р) 3 
х”) АЛК Р /кЈ-ш р 


Блок упрадления . 


Рис. 7.20. Структурная схема цифрово- 
го коррелятора с программной органи- 
зацией алгоритма работы 


5 
РОН;+ррр + ррр 


б 
ррр > РОН; 


— 


Рис. 7.21. Граф-схема программы рабо- 
ты микропроцессора 


7 
РОН;-рр == РОН; 


рует ПЭ, в этих условиях будет равна 12 разрядам. Функциональные связи, оп- 
ределяющие алгоритм приема, реализуются программой, записанной в постоян- 
ном запоминающем устройстве ПЗУ;. Тактовые импульсы с выхода генератора 
тактовых импульсов ГТИ поступают на счетчик команд ПЭ, который формирует 
код адреса, пересылаемый по шине адреса Ш» на адресный вход ПЗУ!. В это же 
время из ПЗУ, по шине КОП код операции считывается в ПЭ, дешифруется, и 
выполняется очередная команда. Вспомогательные управляющие импульсные по- 
следовательности, необходимые для работы ПЭ, формируются в блоке управле- 
ния с помощью выходных сигналов дешифратора ДА кода адреса. 

В ПЗУ, записаны значения КФА] в виде р-разрядных кодовых слов, ко- 
торые по командам блока управления (адресная шина опорных сигналов Ша ос) 
поступают на вход цифрового перемножителя ЦП. На другой вход ЦП при по- 
мощи устройства ввода, ПЭ и устройства вывода УВВ по шинам Швх и Швых 
поступает последовательность чисел Х([8] с выхода АЦП. Результат корреля- 
ционной обработки по шине Швых через УВВ в виде 12-разрядных чисел посту- 
пает на выход устройства. 

В качестве ПЗУ, и ПЗУ. можно использовать либо перепрограммируемые 
ОЗУ, например, 564РУ2, 558РРІ, либо прожигаемые ПЗУ (микросхемы 556РТА, 
556РТ5). В простейшем случае, при небольшом (10... 15) числе команд, в качест- 
ве ПЗУ, и ПЗУ. целесообразно применять цифровые селекторы-мультиплексоры 
(например, микросхемы 133КП7, 133КП5) с уровнями напряжения на входах, со- 
ответствующими логическим 1 и 0. Число селекторов-мультиплексоров определя- 
ется числом разрядов кода операции. 

На рис. 7.21 приведена граф-схема программы, выполняемой с помощью 
устройства на рис. 7.20. Граф-схема состоит из 12 операторов, из которых 3-й, 
9-й и 12-й организованы аппаратно, а остальные — с помощью микрокоманд ПЭ. 
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Таблица 7.1 
Микропрограмма работы процессорного элемента 


Е 
|= 
22 Адрес кода Код операции Значение кода Содержание опергции 
Е 
| 0000 011010000 Швх—>РР Запись операнда с выхода шины 
Швд в рабочий регистр (РР) 
2 0001 111111000 Швх—Швых | Пересылка операнда х(”"}[Ё] с 
выхода АЦП на вход ЦП 
4 0010 111110001 Швх—РОН: | Запись результата перемножения 


в первый регистр общего назна- 
чения (РОН,) 
5 0011 110110001 РОНІ--РРР-» Формирование результата сумми- 
—РРР рования в рабочем регистре рас- 
ширения (РРР) 
6 | 0100 111010010 | РРР--РОН, | Запись содержимого РРР во вто- 
рой регистр общего назначения 


(РОН).) 
7 | 0101 001000010 | РОН, —РР-> | Сравнение результата суммирова- 
РОН, ния с операндом шины Швд 


8 0110 000010010 РОН.—>Швых | Пересылка результата на выход 
10 0111 000111010 Шьұ-+РРР Запись нуля в сумматор 
11 1000 111110111 Шұ РОН, | Запись нуля в счетчик команд 


Микропрограмма работы ПЭ, записанная в ПЗУ устройства обработки и при- 
веденная в табл. 7.1, выполняется циклично. 

Для реализации цикла микрокоманд в блоке управления предусмотрен счет- 
чик числа обработанных значений х(”) [А], который при Е=М формирует сигнал 
записи нуля в рабочий регистр расширения (РРР), накапливающий значения 
суммы. Оператор 12 (рис. 7.21) организует режим ожидания в том случае, когда 
время выполнения микропрограмм меньше Лі. После выполнения команды запи- 
си нуля в счетчик команд РОН; блок управления с помощью ДА останавливает 
ПЭ до момента появления следующего импульса дискретизации. 

Построение аппаратуры обработки радиосигналов на основе микропроцессо- 
ров с функциональными блоками, выполняющими операции аналого-цифрового 
преобразования, цифрового перемножения и т. п., позволяет достаточно полно 
использовать возможности самого микропроцессора. 


7.5. УСТРОЙСТВО ПОЭЛЕМЕНТНОГО ПРИЕМА СИГНАЛОВ ПРИ 
НАЛИЧИИ МЕЖСИМВОЛЬНОЙ ИНТЕРФЕРЕНЦИИ 


В качестве примера практического использования цифровых согласованных 
фильтров в устройствах обработки ограниченных по спектру сигналов рассмотрим 
реализацию алгоритма (4.49) (см. рис. 4.12) приема сигналов при наличии меж- 
символьной интерференции. Вычисление значений И, ОСТ) и ИСТ) осуществля- 
ется нерекурсивным фильтром СФ(А) с импульсным откликом 

и — А (27—11), О<Е=2Т, 
к = 40, [> 2Т. 

Представим Ас (і) в (4.48) аналогично (7.10) в виде последовательности 

А") „с [8] п-разрядных чисел, а К(!) — в виде последовательности К(РУ[Й р-раз- 
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рядных чисел, являющейся цифровым эквивалентом решетчатой функции К[Д, 
соответствующей импульсному отклику К({) согласованного фильтра. Тогда про- 
цедура формирования последовательности 4-разрядных чисел У(9)[#], являющей- 
ся цифровым эквивалентом выходного напряжения У({) согласованного фильтра, 
может быть записана подобно (7.10): 


АЕ 2№—1 
ү а = У Ар. 10—0 КИ, 
{—=0 


где 2№ — число выборочных значений импульсного отклика на интервале [0,27]. 

Вычисление И!‹9 [5] можно осуществить с помощью цифрового нерекурсивно- 
го фильтра (рис. 7.12). Напомним, что при реализации алгоритма (4.49) предпо- 
лагается определять величины тах {;,; (и, ~) }, зависящие от напряжений У! (і) и 


. {1, а} 
У.(Ё) в моменты времени #=АТ. Для получения величин У, (Ё) и /(/), как вид- 


но из алгоритма работы ЦНФ, можно использовать записанные в ОЗУ (рис. 7.13) 
цифрового фильтра значения произведений 4(”).[^—й КР) [4]. Действительно, в 
этих условиях информация запоминается в кубе памяти ОЗУ размером 2МХ2№МХ 
х (а+р): 


А) [0] К?) [0]; ----. АК [0] КІР) [2—2], А0 [0] КҮР) [2—1] 
Аб") [1] К‘) [0]; ----- Аб") [1] КХР) [2№— 2]; Аб") [1] К(Р) [2№ —1] 
А(”) [2—1] КР) [0]; ----- А") [2—1] КР) [2М—2]; А09 [2М—П К?) [2—1] 
Организуя диагональный режим считывания чисел из ОЗУ, можно найти: 
у(а) [А] = р А") [в — 4] К‘) [1]; 
үб0) [0] = —— У Аб") [д — {] К(Р) [4]; 
=0 
АЕ 2—1 
ИР = У) А0 (2—0 КРИ. 
1 == 


Рис. 7.22. Структурная схема цифрового устройства, реализующего алгоритм 
(4.49) 
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Ду=тах(Д., Д›} 


Д.25 
(бои 


Рис. 7.23. Схема устройства выбора максимального значения напряжения: 
Рі — 134СП1; р2, рз — 134ЛРІ; р4 — 134ИМ4 


Величины УЧ) [А], И(9 [А] и У9) [2] формируются последовательно во време- 
ни регистрами сдвига РС, ...РС. (рис. 7.22), выполняющими роль линий задерж- 
ки, поступают на входы устройства В вычисления порогового напряжения 6+4 (џи), 
конкретная реализация которого не представляет значительных трудностей. Так, 
входящее в В устройство выбора максимального значения напряжения может 
быть выполнено по схеме рис. 7.23. Это устройство, осуществляющее выбор мак- 
симального из двух чисел Д; и Д», состоит из схемы сравнения О] и мульти- 
ялексоров (22, 03). Для формирования величины б:а(и) применяются 4-разряд- 
ные полные сумматоры 24, причем для реализации операции вычитания Д‚— Дз 
используется представление чисел в дополнительном двоичном коде. 

Результаты экспериментального исследования устройства, структурная схема 
которого изображена на рис. 7.22, приведены в п. 4.3.5 (см. рис. 4.16). Из ана- 
лиза зависимостей на рис. 4.16, в частности, следует, что аппаратурные потери 
цифрового устройства обработки составляют менее | дБ. 


ПРИЛОЖЕНИЕ 1. 


ВЫЧИСЛЕНИЕ ВЕРОЯТНОСТИ ОШИБОК ПРИ НЕКОГЕРЕНТНОМ 
ПРИЕМЕ ПРОИЗВОЛЬНО КОРРЕЛИРОВАННЫХ СИГНАЛОВ, 
ФОРМА КОТОРЫХ ОТЛИЧАЕТСЯ ОТ ФОРМЫ ОЖИДАЕМЫХ СИГНАЛОВ 


Рассмотрим алгоритм некогерентного приема: 
регистрируется /-й информационный символ, если 


222202422, 1 г=1, 2; 1 г, (П.1.1) 
Т 
где 2,= | хр (0аЕ х0) =цо, (Е) +п(Ё); Р- (1) — ожидаемый сигнал, соответст- 


0 
вующий /-му информационному символу; 9,(Ё) — принимаемый сигнал, соответ- 
Т 


ствующий г-му информационному символу; 2, = | х(1) (9); |+ (# — преобразо- 
0 


Г 
вание по Гильберту функции {, (і). Положим далее Е.= | Р. (К 21-Е, г=1, 9. 


о 
Вероятность р: ошибочного приема /-го символа определим как вероятность 
невыполнения неравенства (П.1.1) при условии х(#) = ро: (Ё +2(#). Воспользуем- 
ся выражением [92] | | 


ү. р. Г 1108) а, (П.1.2) 


= ————\. 
= ол 


где 
ехр { — 0,5 тт Ку! [1— (1—2ји Кі А) т) 
1—2ј и Ку А]! 


— характеристическая функция квадратичной формы коррелированных нормаль- 
ных случайных величин 21, 21, 22, &2 в (П.1.1); Кри пи — корреляционная матри- 
ца и матрица-столбец математических ожиданий тех же величин; А — матрица 
квадратичной формы; 1 — единичная матрица; т"; — транспонированная матри- 
ца т.. 
Корреляционная матрица 
1 0 ри ра 
0 1 —05 ри | Во № 
К; = | ГУК (П.1.4) 
р — Ра | 0 
р21 ри 0 1 


Т; (и) = (П.1.8) 


үде 
11 Г.А 
ри в, |1 01 0 46 ри = | 101,04, 77 {. 
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Матрицу тт, можно представить в форме 


шт == [ити ту» ту] в Во, (П.1.5) 
где 
Т Т | 
| ^ 1 А 
ти =— | ш() (0) 4; ти=— {о (һа 
Е, 0 Е, 0 


7 В 1 2 , 
те = рт | 0 (0 1.0 4; т, = | (р (а 


00 


Подставляя (П.1.5) и (П.1.4) в (П.1.3), после соответствующих преобразований 
получаем 


] С 
| и Во № (1—08) | 
ехр { — А? Г} ехр 142 р; к 
тр) омо 
т: (и) — о , (П.І 6) 
Г-Н и (1—00) (Во №)? 
где (о = А 02,02, не зависит от индекса Г; в 


Ра = [т + т т, + та, — Эри (т. ти + ть, ти) + 


А А 1 
+ 2021 (ти ть, — тит, (1 — 0) 


Подставляя (П.1.6) в (П.1.2), имеем 


где #2 = 120; рду =1— (Сира? (1—00). 

Интеграл в (П.1.8) может быть выражен через О-функцию. Действительно, 
в частном случае, когда |. (1) =0,.(1) (7= 1,2), т. е. при приеме сигналов, форма 
которых: совпадает с формой ожидаемых сигналов, С;=Рџ=1, так что (П.1.8) 
приобретает вид 


со __ И! — о 
арамат д [ии ОО м. (15) 
РЕ 1+ и) о ПИ. 


С другой стороны, вероятность ошибочного приема в рассматриваемом част- 
ном случае совпадения форм принимаемых и ожидаемых сигналов вычислена в 
[86] и равна 


ИУ, Уу) 
— 0,5ехр (— 12/2) 1, (092/9), (П.1.10) 
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где 0{х; у} — табулированная @-функция [37]; 15(2) — модифицированная 
функция Бесселя нулевого порядка. 

Приравняв (П.1.9) и (1.1.10), выразим с помощью @О-функции интеграл, 
входящий в (П.1.9). Поскольку подынтегральные выражения в (1.1.8) и 


(П.1.9) отличаются лишь тем, что в первом фигурируют параметры #2; и р?и, а 
во втором — й? и 02%, представим (1.1.8) окончательно в форме 


а 
| С 1 у“ 9 
| авт 2\1 — 1 Ито? |; 
рі 5 | чл р, | 2 0, 5 | и 52, 
1 —| 1 И рый? 
ИИ |+» о |: 011.1) 


ПРИЛОЖЕНИЕ 2. 


ВЫЧИСЛЕНИЕ СРЕДНИХ ВЕРОЯТНОСТЕЙ р[у] РАЗЛИЧНЫХ 
КОМБИНАЦИЙ ОШИБОЧНО И ПРАВИЛЬНО ПРИНЯТЫХ СИМВОЛОВ 
ПРИ ИСПОЛЬЗОВАНИИ АЛГОРИТМОВ С ОБРАТНОЙ СВЯЗЬЮ 
ПО РЕШЕНИЮ 


Важной характеристикой эффективности алгоритмов с обратной связью по 
решению при обработке сигналов с межсимвольной интерференцией является 
вероятность рь ошибочного приема вида 


1 1 90 


= тан 2 22 Рь (1, і, 4) + рк (2, 1, 9)], (П.2.1) 


где р» (1, 1, 9) — условная вероятность ошибочного приема [-го символа (= 
—=1,2) при ій и 4-й комбинациях соответственно / предыдущих и О последую- 
щих символов в предположении, что имело место 2-е сочетание ошибочных и 
правильных решений в самих принятых предыдущих Жо, символах. 

Вычисляя средние вероятности р[у] и следуя обозначениям $ 4.3, удобно 
представить комбинации ошибочных и правильных решений, расположение ко- 
торых определяется индексом У, в виде многоразрядного числа, записанного в 
двоичной системе счисления (символ 0 соответствует правильному решению, 
символ 1 — ошибочному). Заметим, что число разрядов в такой двоичной ком- 
бинации в общем случае не равно Юос. Кроме того, по аналогии с записью 
двоичной комбинации А в вероятности рь([, і, 9) последовательность разрядов 
числа у обратна порядку следования символов. Например, запись р [011] оз- 
начает среднюю вероятность того, что в произвольной трехразрядной комбина- 
ции первые два (по порядку следования) символа приняты ошибочно, а тре- 
тий — правильно. 

Рассмотрим прежде всего случай, когда при приеме данного символа ис- 
пользуется информация лишь об одном предыдущем принятом символе (Кос == 
—1). В этих условиях, применяя формулу полной вероятности, найдем значение 
средней вероятности р [1] ошибочного приема любого символа передаваемой 
комбинации: 

РП] = р [0] Р-Н РИ] 24. (П.2.2) 
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Учитывая, что р[1]+р[0] =1, запишем систему линейных уравнений относитель- 
но р[0] и р[11: 


р [0] Р-Р =0,} (П.2.3) 


Р-Р] =1, 
где в = 1—рһ. , 
При глубине обратной связи Кос =2 средняя вероятность р[1] ошибочного 


приема в соответствии с формулой полной вероятности будет определяться вы- 
ражением 


р [1] = Ри р [11] + ро Р [10] + ро В [011 + роо Р [00]. (1.2.4) 


Напомним, что, например, запись рю означает вероятность ошибочного приема 
данного символа при условии, что один из двух предыдущих символов (ближай- 
ший) был принят ошибочно, а другой — правильно. 

В рассматриваемых условиях 


р = РИН + р 110]. (П.2.5) 
Очевидно, вероятность р[11] того, что в комбинации из двух символов оба 
символа приняты ошибочно, 


р [11] = рн р [11] + Рор [10], (П.2.6) 


Аналогично можно представить и вероятность р[10] того, что в комбинации 
из двух символов один принят ошибочно, а другой — правильно: 


р [10] = роғ р [01] -- роо р [00]. (П.2.7) 


Нетрудно убедиться, что, подставив (П.2.6) и (1.2.7) в (П.2.5), получим выра: 
жение (11.2.4). 


Средняя вероятность р:0] правильного приема символа 


р [0] = 9112 [11] + фор [10] - 9 2 [01] + оо Р [00] (П.2.8) 
ИЛИ 


р [0] = р [00] + о [01], 
р [00] = 401 Р [01] + оо Р [00]; (П.2,9) 
р [01] = 91.2 111] + ор [10]. (1.2.10) 


Учитывая, что р[11]+р[10]+р[01] +0[00] =1, запишем систему линейных урав- 
нений в виде 
— Р [00] роо + Р [01] 9: = 0, 
— р [01] + 2 [10] 9, Р [11] 9:1 = 0. 
р [00] роо + Р [01] роз — р [10] = 0, 
р [00] -- р [01] + р 10] +211 = 1. 


В случае, когда при приеме данного символа используется информация о 
трех предыдущих принятых символах (Юос=3), аналогично (1.2.3) и (П.2.11) 
можно получить систему линейных уравнений для определения р[\]: 


288 


(П.2.11) 


— р [000] рооо + Р [001] доот = 0. \ 
— р [001] + р [010] доо + Р [01] фп = 0, 
— р [010] + р [100] 9100 + 2 [101] 91 = 0, 
— р [011] +0 [110] фо БРП 911 = 0, 

р [000] роо + Р [001] роо — Р [100] = 0, | 

р [010] розо + р [011] роз — 2 [101] = 0, 

р [100] роо + Р [101] ро — р [110] = 0, 

р [000] + р [001] +- р [010] + 2 [011] + 
- р [100] + р [101] + р [110] РИ] = 1. ) 


Для решения систем уравнений (П.2.3), (П.2.11), (П.2.12) относительно 
неизвестных р[у] представим определители указанных систем в виде: 


(П.2.19) 


для Рос= 1 | 
р, = — ро 91 . 
11 
для Вос =2 
— Ро 901 0 0 
р. — 0 —1 фо 911 
2 | доо Рр —1 0’ 
| ] ] 1 
для Кос=3 
—Рооо 9001 0 0 0 0 0 0 
0 —1 доо 911 0 0 0 0 
0 0 — 1 0 9100 9101 0 0 
р. 0 0 0 —1 0 0 по 911 
| роо Роот 0 0 — 1 0 0 0 
0 0 Роло Рол 0 — 1 0 0 
0 0 0 0 Рю ба —1 0 
1 | 1 1 1 | | 1 


Для произвольного значения №,; при вычислении элементов определителя 
вос размерности 2Кос х9 Кос удобно перейти от записи индекса № вероятности 


ошибок рһ в форме Юос-разрядных двоичных чисел (см. $ 4.3) к записи этих 
же чисел, но в десятичной системе счисления. Обозначим указанные числа в 
такой системе счисления индексом ү (=0, 1, 2, ..., Кос —1). Так, при Кос =3 
двоичным комбинациям ошибочных и правильных решений вида 000, 001, 010, 
011, ..., 111 будут соответствовать числа у=0, 1, 2, 3, ..., 7. 


Таким образом, элементы определяются Оһ, могут быть представлены в 
виде 


а 1 = —Р,, ү = 0; 41 9 = 4,; у = 1; 
ар = — 1, 1=2, З,... 2 Кое — 1; 
ав =1, 11, 2,... 20, 

296, | 
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о, 21—1=9.,› Ү —_ 
а —_ у — 2] 1 | 1=2, 3, , 2.06 1), 
1,21 9 211, 


Р 
а = р, р 9199 ‘06, 
1, 21—1—2Кос у’) 


Р 
а = р, == 2] — 1—2 0С, 
1, 21—2Кос Ру? | 


= 1— 
р, 1,. 
Остальные элементы определителя Ра равны нулю. Нетрудно убедиться, что 
ос 
средние вероятности различных комбинаций ошибочных и правильных решений 


оКос 


оон Муны К 


р [+] = (— 1) ‚ == 0,1,2,.,., 2 902—1, (П.2.13) 
Рр 


ос 


где Маь — минор элемента 4а,ь, а индекс ү в записи средней вероятности оши: 
бок р[ъ] по аналогии с записью р, Означает, что каждому десятичному числу 
ү соответствует определенная Юос-разрядная двоичная комбинация ошибочных 
и правильных решений. 


ПРИЛОЖЕНИЕ 3. 


ИНТЕГРАЛЬНАЯ ФУНКЦИЯ РАСПРЕДЕЛЕНИЯ КОЛИЧЕСТВА ОШИБОК 
В КОМБИНАЦИИ 


При оценке эффективности алгоритмов с обратной связью по решению в 
ряде случаев (см. пп.4.3.3, 4.3.4 и $ 6.4) необходимо вычислить интегральную 
функцию распределения числа ошибок в комбинации или вероятность @(® (х) 
того, что число ошибок в А-разрядной комбинации не превзойдет заданного чис- 
ла х при произвольных значениях Кос глубины обратной связи по решению 
(числа предшествующих символов, учитываемых при вынесении решения о зна- 
чении данного, принятого, символа) [48]. 

Для нахождения @'(х) найдем прежде всего условные вероятности 
Р,00 (Хх), того, что число ошибок в комбинации окажется равным х при чере- 
довании предшествующих ошибочных и правильных решений в соответствии с 
индексом А, представляющим собой Юос-разрядное число, записанное в двоич- 
ной системе счисления (символ 0 соответствует правильному решению, символ 
|] — ошибочному). Положим 


1, А=0 и х= 0, 


П.3.1 
0, ЛлЛ<Х, ) 


Р о) = { 
что вполне естественно, поскольку не существует ситуации, когда число ошибок 
в комбинации превысит число элементов в ней. 

Рассмотрим случай, когда при приеме данного символа используется инфор: 
мация лишь об одном предыдущем принятом символе (Юос=1). Вероятность 
того, что в А-разрядной комбинации не произойдет ни одной ошибки при ус- 
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ловии, что предшествующий этой комбинации символ был принят правильно, 
очевидно, Ро“^ (0) = до. Та же вероятность, но при условии, что предшествую- 
щий символ был принят ошибочно, определяется выражением 


№—1 
Р( (0) = | 4% 5 А21, 
1, А = 0, 
где 4» — вероятность правильного приема символа при условии, что предыду- 
щий символ был принят правильно (40) либо ошибочно (41). 
Вероятность Р»(^) (1) того, что в А-разрядной комбинации произойдет одна 
ошибка при условии, что предшествующий этой комбинации символ принят либо 
правильно (Ро‘№(1)), либо ошибочно, (Р!) (1)), соответственно равны 


[ 22499 + Ф РАО (1), А>2, 

РИ = | р, ^=1, 

( 0, А = 0; 

[ 01992 4-4 Р0 (1), А>2, 

Р ()= } р, А=1, 

(о, А= 0, 
где рһ= 1—9. Напомним, что вероятность рһ ошибочного приема 
символа для 2-го чередования ошибочно и правильно принятых преды- 


дущих символов определяется через условные вероятности рь (1, {, ®) 
(гл. 4—6) после усреднения этих вероятностей по всем возможным значениям 
іи 9, а также [ в предположении равновероятного чередования информацион- 
НЫХ СИМВОЛОВ. 

В общем случае при Й,с=1 условные вероятности Рһ (А) (х) того, что в 
\-разрядной комбинации произойдет ҳ ошибок при условии, что предшествую- 
щий символ принят либо правильно (Р,(^ (ҳ)), либо ошибочно (Р,(\ (ҳ)), со- 
ответственно равны 


РОМ (у) = ру РА!) (у — 1) + д РК!) (д), 


РА (д) = ру РК) (— 1) 4 Р 7) (9). 
Аналогичные формулы для Р, (х) можно получить и при глубине обраг- 
ной связи Кос=2. Так, условная вероятность того, что в А-разрядной комби- 
нации не произойдет ни одной ошибки, при условии, что два предшествующих 
этой комбинации символа приняты правильно, РА) (0) = 9. 
В случае, когда ближайший к рассматриваемой Л-разрядной комбинации 
символ принят правильно, а предшествующий ему — ошибочно, 


[4 РЕА!) (0), А > 2, 

^ 
РО (0) = | дат, А=1, 
1, А = 0. 


При другом сочетании ошибочного и правильного решений в предыдущих 
двух символах 


(П.3.2) 


(40 Р 1) (0), А>, 
РО? (0) = | фо, 2 Аж, 
1, № = 0. 
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Условная вероятность того, что в А-разрядной комбинации не произойдет 
ни одной ошибки при условии, что оба предшествующих этой комбинации сим- 
вола приняты ошибочно, 


(а Ре (0), А22, 
А — 
Р (0) = ан, А = 1; 
1, А = 0. 
Здесь 4» — вероятность правильного приема символа при условии, что имело 
место Ё-е сочетание (А=00, 01, 10, 11) ошибочных и правильных решений в 
двух предылущих символах. 


Нетрудно получить при Кос=2 выражения для условных вероятностей 
Рь(№ (1) того, что в А-разрядной комбинации произойдет одна ошибка: 


Рос Р(А—1) (0) -- фо РА 1) (1), А223, 


Рі) (1) = Роо Р!0) (0) + доо Роо, А = 2, 
роо, А = А 
0, А = 0; 
Роз РА (0) + до РИО (1), А3, 
Р (1) = ро РЗ) (0) +- дог Роо, А = 2, 
рол, А = 1, 
0, А = 0; 
руу Р 0 (0) +- фо Р) (1), А 223, 
Р(Х) (1) = ро Р! (0) + 90 рол, А= 2, 
Ріо, А= 1, 
ра РА) (0) + а. РК (1), А223, 
РА) (1) = рц Р (0) + 911 Рот, А = 2, 
Рз, А = 1, 
0, | А = 0. 


В общем случае при №, =2 условные вероятности Р (х) того, что в А-раз- 
рядной комбинации произойдет ровно Х ошибок при условии, что имеет место 
К-е сочетание ошибочных и правильных решений в двух предшествующих дан- 
ной комбинации символах, будут определяться выражениями 


РС) (0) = Рю РІС 1) (0—1) + Ри (05 
РФ (О = Ри РД 0 (0—1) + Ф Ро (0: 
Руд) (0) = ро Р! (0—1) + о РЫ (4; 

РТ (Х) = Ри РТ 0 (0—1) + 4 Р 0 (у). 


Аналогично можно получить выражения для условных вероятностей Р»“^ (у) 
при 0с = 3: : 
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(П.3.3) 


РАМ (у) = родо РІА!) (у — 1) + 49% РХ!) (ж); 


Ри! (Х) = Роот РОТ) (6—1) + доот РИ) (0); 


Р(Х) (у) = роо РК!) (у — 1) + доо РХ!) (9); 


РОЛ) (Х) = Рол РН 0 0—1) + п Рб!) (4); 


РОА (у) = ро РІМ!) (к — 1) + Фоо РС (у); 


РА) (Х) = Рот Ро, ) (ХМ 1) + 9101 Рік ) (х); 


(П.3.4) 


РК) (х) = рало Р) (х — 1) + до РГ (5): 


Р(Х) (х) = ри Р(Х 0 (х— 0+ фа РОГ! (х). 


Анализируя рекуррентные формулы (П.3.2) —(П.3.4), иетрудно получить выра- 
жения для Р,(А) (у) при произвольных значениях Кос. При этом удобно перей- 
ти от записи индекса в рк и Рһ) (х) в форме Юос-разрядных двоичных чи- 
сел к записи этих же чисел в десятичной системе счисления. Обозначим, следуя 
приложению 2, указанные числа в такой системе счисления индексом у (у=0, 1, 


2, .., Кос —1). Имеем 
РУ (0) = 4 Ри? (0), 
Ру? (у) = ру РК (0—1) 4 Ри), (П.3.5) 
ү= 0, 1, 2...., дос _ 1; у= 1, 2,..., є; А27, 


где / — целая часть (7+ Кос) /о ‚ т — целая часть т/2. 

Среднюю вероятность Р(Х (у) того, что число ошибок в А-разрядной ком- 
бинации будет равно х, усредненную по всем возможным чередованиям ошибоч- 
иых и правильных решений в предыдущих Юос принятых символах, очевидно 
можно представить в виде 


К 


2 00—] 
Р (у) = У РР, (П.3.6) 


где р[ү] — средние вероятности появления различных комбинаций ошибочных 
и правильных решений, расположение которых символически определяется ин- 
дексом ү (ү=0, 1, 2, ..., 2Кос —1) [см. (П.2.13)]. 

Подставляя (П.3.5) и (П.2.13) в (П.3.6), получаем 


оКос— | „Косу + м2 50° 
Р (р) У (1) РМО. (П.3.7) 
у=0 ос 


Выражение для интегральной функции 00°) (х) распределения числа оши- 
бок в А-разрядной комбинации в общем случае произвольных значений Кос и 
х будет иметь вид 


ос Кос м2 х А, 
о 
00 (к) = У (1) 099 > У! РА (0. (П.3.8) 
= Кос 1=0 
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ПРИЛОЖЕНИЕ 4 


ВЫЧИСЛЕНИЕ ИНТЕГРАЛЬНОЙ ФУНКЦИИ РАСПРЕДЕЛЕНИЯ 
ВЕРОЯТНОСТЕЙ 


Во многих задачах статистической теории связи необходимо вычислять ин- 
тегральную функцию распределения вероятностей Е(а) линейной комбинации 
квадратов коррелированных гауссовских величин 2, (г=1, 2, .., с). В [92] рас- 
смотрен метод вычисления Е(а) по известной характеристической функции Т+(и) 
вида (1.1.3). 

Величины 2, в случае различения сигнала на фоне гауссовского шума с 
произвольной корреляционной функцией В(т) определяются выражением 


Т 
г. = [х (у: (0) а, (П.4.1) 
0 


тде функция ү.(ѓ) представляет собой решение интегрального уравнения 
вида [44] 


Г 
В, Ы (4 = 5, (6). (П.4.2) 
0 


‘Однако уже при 222 определение Е(а) с учетом (П.1.3) представляет собой 
сложную задачу. Рассмотрим метод приведения выражения (П.1.3) к виду, 
удобному для вычислений. Представим числитель Р; (и) характеристической 


функции Т;(и) квадратичной формы коррелированных случайных величин г, в 
виде 


(ш) = ехр { — "= ту Кг! 1— (1—2 ја КА)! п} = 


Гот | —1 | 
ею {а (Ака). п.4.3 
к (а (Ак) паз 
1 —1 
Матрица [А ю является симметричной, поскольку симметричны 
` 2ЈИ 
матрицы А и К: 
911 бл Че 
А \—! 012 Ч»... Ч 
(55 —ю) = ПИ  (.4.4 
деї 7-ю) ШС 
Оа Оза... (вв 
тде @а — алгебраическое дополнение элемента 414 матрицы (27 -ю). Ис- 
ходя из условия симметричности матрицы 5-ю имеем 
Оџа= Өй, 1=1,2,..., 8; а=1,2, ..., в. (П.4. 5 
Пусть шт, =[ти, 72, Тв, .., те], где значение индекса / определяется соотвег- 


ствующей гипотезой при различении сигналов. Тогда 
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т 
9 і 
К (и) == вх [— 1 ти Чи т... — Ца Па; 


Че | —— — 
е | р к) 


— (12 тн — О т — ... — Оаз т; ... — ити — я ть — ... — Чая т" 


(П.4.6) 


Заметим, что для всех [5=4 алгебраическое дополнение Ош является ал- 
гебраическим дополнением элемента Ка матрицы Қ;. Из основного свойства оп- 
ределителя имеем 


де (А/2ји— Ку) = Чи дп 098+... + (1с 912; (П.4.7) 
Опа + Әә 9а +... + іди = 0 при 174, (П.4.8) 
Представим (П.4.6) в виде 


| 7/2 
К (и) —ехр | А ЕЕЕ — 
4е{ г-к) 
( ‚ 2ји 
1 Ч: 
ба тв + 2} и 2ји 
О; О; 
— (019 ти — Өзә та —... — вә те 4 ТР — ТР М 
| Оте Ота т 
— Фа тп — 026 та — ... — 66 та 27—00 (. (П.4.9) 


Тогда при /=1 с учетом (П.4.7) и (П.4.8), а также та = Ёа имеем 


ту/2 А ба. 
К (и) = ехр | ае (Аи К) {а б к.) 50 М 
—_ бы. в ||} — 
2ји РА еее 2} и ] 


(1.4.10} 
Представим (П.4.10) в виде 
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А 1 
де туз к.) (+ р += 
К (и) = ехр А. _(П.4.11) 
деї [5-ю ) 
2ји 
Алгебраическое дополнение @и определяется выражением 
Оп = еі (1— 2ј и К, А)/(21 и), (П.4.12) 


где Г единичная матрица размерностью (8—1) х (8—1), К, — корреляционная 
матрица размерностью (5—1) Х (0—1), полученная вычеркиванием /-го столбца 


и 1-й строки матрицы Ку; А — матрица квадратичной формы размерностью 
(0—1) х (8—1), полученная вычеркиванием /-го столбца и [-й строки матрицы А. 


Е 
С учетом того, что |1+ј @|= П (1+јА;), где А; — собственные числа ква- 
1—1 


Длатичной матрицы С размерностью охе, представим (П.4.12) в виде 
8—1 А 
Фп= П 1—2 и (0]/(21 и)", (П.4.13) 
1=1 


где А4 (1) — собственные числа матрицы К,А, Подставляя (1.4.13) в (1.4.11) и 
далее в (П.1.3) при Аи=1 (с учетом нормировки пи), получаем окончательно 
для характеристической функции 


[4 #—1 К 
П (1—2ји № (0) (2ји 1) — П (1—2јил; (0) 
ехр —> {==1 - | 

2} и Па—2}и^: (0) 
Г, (и) — 1—1 т. | 


[4 
П (1—2јиА; (9) 
і] 
(1.4.14) 
тде ^:(Г) — собственные числа матрицы КА. 

Интегральная функция распределения вероятностей Е (а), совпадающая с 
вероятностью ошибочного приема р:(а), в предположении, что на входе при. 
емника присутствует [-й сигнал [92], 

1 | % Гу (и) 
= ———\.Р. — 
рі (а) = = — 55 | — 


— оо 


ехр (— аи) аи, (П.4.15) 


где а определяется используемым алгоритмом приема. Подставляя (П.4.14) в 
(1.4.15), разбивая подынтегральное выражение на действительную и мнимую 
части и замечая, что интеграл от действительной части равен нулю, в общем 
случае комплексного знаменателя характеристической функции Ү;(и) получаем 


| 
сре ер {= кеи) 
0 =) ар 
и 


Е 
П (1— 2јим (1) 


1=1 
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хзѕіп {-- Іт [уг (и)] — м а} ди, (1.4.16) 


где 


8 #—1 А 
П (1—2ј ил: (0) (ја +1) —– П (1—2 ил; (0) 
= = 


Хі (и) = О” и р 
2ји |1(1— 2] ил (1)) 


{=1 


Е 

Ф аа а —2јам (у. 
=] 

Выражение (П.4.16) является удобным для численного интегрирования, так. 

как определение р; (а) не требует операций многократного обращения и пере- 


множения матриц, а собственные значения А; (/) и ^:(1) можно получить из- 
вестными вычислительными методами линейной алгебры, причем в ряде случа- 


ев №(/) и ^: (1) вычисляются достаточно просто. 

В качестве примера использования формы (П.4.16) рассмотрим простой 
случай вычисления вероятности ошибочного приема при оптимальной некоге- 
реңтной обработке двоичных сигналов равных энергий Ё, на фоне нормального: 
белого шума со спектральной плотностью средней мощности №/2, который, как 
известно, сводится к определению ри(а) при а=0. При этом, как легко убе- 
диться, для [=1 с точностью до постоянного множителя М; (Г) =Аз (1) = 


(0 =—24() = И 1р, а М()=Ь-фЬ №0 =—40) = У 16%, выражение 
(1.4.16) примет вид 


2 


ет) — 

№ 1+1) [В УМ 1—2 | 

——— | | ау, 
у (1 -| 2) 


и после подстановки и={ (4/2) при р?о=0 получим известное выражение 


| 1 % 
рі 0=—— 3 


= ек | Ро 
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